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Résumé : 
 
Dans l’industrie semiconducteur, une décharge électrostatique peut se produire tout au 
long de la vie d’une puce électronique, et constitue un vrai problème pour la fiabilité du 
circuit intégré et une cause majeure de défaillance. Un nouveau modèle, modèle du 
composant chargé (CDM, Charged Device Model) a été récemment développé pour simuler 
un composant chargé qui se décharge au travers d'une de ses broches vers la masse. La forme 
d’onde d’une telle décharge se présente comme une impulsion de courant de grande amplitude 
(15A pour un CDM de 1KV sur une capacité de charge de 10pF) d’une durée de seulement 
quelques nanosecondes. En effet, il est de plus en plus courant de constater des signatures de 
défaillance ESD au cœur des circuits intégrés, généralement des claquages d’oxyde qui sont 
typiquement induites par les décharges CDM. Une protection ESD ayant une dynamique de 
déclenchement inappropriée ou la circulation d'un fort courant de décharge (dans le substrat 
ou sur les pistes métalliques) peut induire localement des variations de potentiel suffisantes 
pour endommager les oxydes (3-5nm d’épaisseur pour la technologie CMOS 45nm). 
 
Face aux défis de la décharge CDM, dans cette thèse, nous nous sommes intéressée 
d’abord à la détection et la compréhension des défauts latents induits par les stress CDM dans 
les circuits intégrés, en utilisant une technique de haute sensibilité, « la mesure de bruit en 
basse fréquence ». Un convertisseur DC-DC a été stressé par le test CDM, après chaque étape 
de traitement (stockage, recuit, et vieillissement), et l’évolution des défauts latents générés a 
été étudiée. Ensuite, nous avons proposé une méthodologie de modélisation du circuit intégré 
complet afin de simuler la stratégie de protection vis-à-vis des stress CDM en limitant les 
problèmes de convergence de simulation. Son originalité réside dans la modélisation de la 
résistance du substrat en très forte injection adaptée à la décharge CDM à l’aide de la mesure 
VF-TLP (Very Fast Transmission Line Pulsing) et de la simulation physique 2D et 3D. La 
méthodologie a été validée sur une technologie CMOS avancée 45nm et une technologie 
BiCMOS 0,25mm). A la  fin, la méthodologie de simulation CDM a été validée sur un produit 
commercial.  
 
 
 
 
  
 
Abstract : 
 
In the semiconductor industry, electrostatic discharge (ESD) can occur throughout 
over the whole life of a chip. This is a real problem for the reliability of the integrated circuit 
(IC) and a major failure cause. A new ESD model, Charged Device Model (CDM) was 
recently developed to simulate a charged device which discharges through one of its pin to 
ground. The waveform of such a discharge is a current pulse of high amplitude (15A for a 
1KV CDM stress on a precharged capacitor of 10pF) over a few nanoseconds duration. 
Indeed, it is increasingly common to encounter ESD failure signatures into the IC core, 
usually gate oxide breakdowns that are typically induced by CDM stress. ESD protections 
with inappropriate triggering speed or strong discharge currents (into the substrate or the 
metal tracks) can locally lead to potential drop sufficient to damage the oxide (3-5nm 
thickness in 45nm CMOS technology). 
 
Given the challenges of the CDM discharges, this thesis was firstly focused on the 
detection and understanding of latent defects caused by CDM stress in integrated circuits, 
using a high-sensitivity technique, namely low frequency noise measurement (LFN). A DC-
DC converter has been stressed by the CDM test.  After each step of processing (storage, 
burn-in, and aging), the evolution of latent defects generated was investigated. Secondly, a 
methodology for modeling the complete integrated circuit has been proposed to simulate the 
CDM protection strategy by limiting the simulation convergence problems. Its main 
originality consists in the modeling of the substrate resistance under very high injection 
adapted to the CDM discharge using both VF-TLP (Very Fast Transmission Line Pulsing) 
measurement and 2D/3D physical simulation. The model was successfully validated on 45nm 
CMOS and 0.25 µm BiCMOS technologies. Finally, the CDM simulation methodology was 
validated on a commercial product. 
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Introduction générale 
La microélectronique ne cesse d’améliorer le quotidien de l’homme, depuis les années 
60. En effet, aujourd’hui elle est omniprésente dans les moyens de transport tels que 
l’aéronautique, l’automobile, dans les moyens de communication tels qu’Internet, la 
téléphonie mobile, et enfin dans le domaine médical. De plus, elle ouvre de nouveaux 
horizons notamment par l’intermédiaire des microtechnologies. Ainsi, l’industrie du silicium 
représente le moteur des micro et nanotechnologies qui, par ce biais diffusent dans tous les 
domaines technologiques (mécanique, optique, chimie, biologie, énergie,…). Le succès de la 
microélectronique est lié d’une part à la miniaturisation des composants et d’autre part au 
traitement collectif des puces. Cela entraîne une réduction des coûts unique dans l’histoire de 
l’industrie. Le produit phare de cette industrie et sur lequel tout repose, est le transistor à effet 
de champ appelé « transistor MOSFET » (Metal Oxide Semiconductor Field 
Effect Transistor». 
 
 
Figure 1 : La microélectronique dans la vie de tous les jours. 
 
Le phénomène de Décharge Électrostatique (ESD pour ElectroStatic Discharge en 
anglais) a été probablement expérimenté par les humains depuis qu’ils existent sur la terre. 
600 ans avant J.C, « le père de la science », Thalès de Milet, a observé que l’ambre attire les 
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objets légers lorsqu’il est frotté par une fourrure. C’est le premier enregistrement de la 
découverte de l’électricité statique dans l’histoire humaine.  
Nous comprenons maintenant qu’un frottement de deux matériaux d’affinité ionique 
différente provoque un déplacement d’électrons libres à leur surface ; en outre, ces charges 
peuvent être créées par un champ électrique ou induites par des plasmas, particulièrement 
dans l’espace. La décharge électrostatique est alors provoquée par le rééquilibrage de charges 
entre deux objets chargés à des potentiels différents. Par exemple, l’éclair est sans doute la 
plus belle manifestation de la décharge électrostatique dans la nature ; une très forte énergie se 
décharge brutalement entre nuages ou entre les nuages et le sol.  
Dans l’industrie du semi-conducteur, une décharge électrostatique peut se produire 
tout au long de la vie d’une puce électronique, des étapes de fabrication, aux tests, à 
l’assemblage, jusqu’à l’application finale. La durée d’une décharge électrostatique n’excède 
pas quelques centaines de nanosecondes mais la valeur de l’intensité peut atteindre plusieurs 
ampères. Depuis les années 60, les décharges électrostatiques constituent un vrai problème 
pour la fiabilité des circuits intégrés et sont identifiées comme la cause essentielle de 
défaillance des composants.  Environ 17% des retours par les clients sont dus à l’ESD et avec 
un taux de 18%, l’ESD est la première cause de non-conformité d’un produit nécessitant des 
modifications de conception.  
Plusieurs modèles ont été développés en vue d’étudier le phénomène ESD et de 
normaliser les tests de fiabilité du circuit intégré vis-à-vis de l’ESD. Un nouveau modèle qui 
est apparu plus récemment est celui du « Modèle du composant chargé », dit  « CDM» 
(Charged Device Model) en anglais. Par rapport au modèle HBM (Human Body Model) bien 
établi, associé à la décharge d’une personne, le modèle CDM représente un composant chargé 
par triboélectricité ou par induction qui se décharge par une de ses broches lorsque celle-ci 
contacte un plan de masse. Il se produit alors une décharge extrêmement rapide en quelques 
nanosecondes et un courant pic très important, notamment d’une dizaine d’ampères. Ce type 
de décharge détruit typiquement l’oxyde de grille du MOS.  
 
La robustesse des technologies CMOS avancées vis-à-vis des stress ESD constitue un 
vrai défi puisque les oxydes de grille deviennent extrêmement minces, quelques nanomètres 
d’épaisseur et sont très sensibles face à l’ESD. Ainsi, la conception de protections ESD 
efficaces vis-à-vis des stress ESD  de type CDM est complexe car le bon fonctionnement des 
protections ESD vis-à-vis des stress HBM (Human Body Model) ne garantit pas forcément 
que les oxydes au cœur du circuit intégré soient protégés. Il est alors nécessaire de développer 
de nouvelles stratégies de protection, plus globales pour améliorer la robustesse ESD du 
produit. Pour réaliser ces objectifs de robustesse dans un contexte de forte compétition 
industrielle, des outils de simulation permettant une meilleure compréhension des 
mécanismes physiques, la prédiction et l’optimisation de la robustesse du produit contre 
l’ESD deviennent nécessaires. 
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Figure 2 : Evolution de la technologie CMOS moderne [1]. 
 
Les travaux de recherche présentés dans ce mémoire se divisent en plusieurs parties : 
Le premier chapitre présente une synthèse des phénomènes de décharges 
électrostatiques dans les circuits intégrés ainsi que les défis liés aux décharges de type CDM 
(modèle du composant chargé) dans les technologies d’aujourd’hui.  
Le deuxième chapitre est consacré à l’étude de la robustesse aux décharges 
électrostatiques d’un produit commercial ainsi que l’évolution de défauts latents induits par 
stress CDM en utilisant une technique de mesure électrique de haute sensibilité qui est la 
« mesure de bruit aux basses fréquences ».  
Le troisième chapitre présente la méthodologie adoptée pour modéliser une décharge 
CDM sur un circuit intégré en vue de la vérification de l’efficacité de la stratégie de 
protection. Ainsi, nous proposons une modélisation de la résistance du substrat prenant en 
compte les non-linéarités en très forte injection. Le modèle compact de la résistance du 
substrat non linéaire en forte injection est ensuite validé sur des véhicules de test pour 
différentes technologies. Enfin, une simulation au niveau d’un circuit intégré commercial 
permet de montrer qu’il est effectivement important de prendre en compte le modèle du 
substrat pour correctement évaluer les risques de surtensions au niveau des oxydes lors d’une 
décharge électrostatique  de type CDM.  
 
En conclusion, nous faisons une synthèse de l’approche de modélisation proposée et 
donnons quelques perspectives envisageables pour en améliorer la précision de prédiction.  
 
[1] G. Groeseneken, S. Thijs, D. Linten, M. Scholz, J. Borremans, N. Collaert, M. Jurczak, 
"Challenges and solutions for ESD protection in advanced logic and RF CMOS 
technologies," 2nd International ESD Workshop (IEW), 2008.
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1.1  Phénomène ESD  
1.1.1  Génération de charges électrostatiques 
 
Une décharge électrostatique est toujours le résultat d'un déséquilibre de charges entre 
deux objets. Ces charges peuvent être générées de différentes manières. Dans l'environnement 
de fabrication des circuits intégrés, les deux principaux processus de génération de charges 
sont la triboélectrification et l'induction. La triboélectrification a lieu lorsque deux matériaux 
de nature différente sont mis en contact puis séparés, comme lors d'un frottement. En effet, il 
se produit un transfert d'électrons libres pendant le contact. Lorsque les matériaux sont ensuite 
séparés, les électrons sont redistribués. Ils s'équilibrent si les deux matériaux sont conducteurs, 
mais si l'un d'eux est isolant, une charge résiduelle apparaît sur ce dernier. La génération  de 
charges est favorisée par une grande surface de contact, une vitesse de séparation (frottement) 
élevée et un faible coefficient d'humidité de l'air. C'est par triboélectrification qu'un individu 
peut, en marchant, accumuler des charges électrostatiques par le simple frottement de ses 
chaussures sur le sol, ou qu'un composant électronique peut se charger en glissant dans une 
barrette en plastique utilisée pour son transport. [1, 2] 
La génération de charges par induction a lieu lorsqu'un objet A conducteur est placé à 
proximité d'un objet B chargé. Le champ électrique émis par l'objet B sépare les charges dans 
l'objet A sans en perturber la neutralité. Si ce dernier est ensuite momentanément relié à la 
masse, il lui cède une partie de ses charges. Une fois déconnecté de la masse, il devient donc 
chargé et le reste même s'il est éloigné de l'objet B. C'est ainsi qu'un circuit intégré peut 
accumuler des charges électrostatiques en étant manipulé à proximité d'un moniteur chargé, 
puisque l'opérateur qui le manipule ainsi que la surface de travail sur laquelle il est déposé 
sont en général reliés à la masse. Cette situation est aujourd'hui très fréquente car les 
environnements de travail sont de plus en plus informatisés. 
Une décharge électrostatique est ensuite le transfert des charges ainsi accumulées vers 
un objet conducteur jouant le rôle de masse "virtuelle". Un circuit intégré peut aussi bien être 
à l'origine de la décharge que la subir, selon qu'il est lui-même chargé ou non. 
 
1.1.2  Décharges électrostatiques dans les circuits intégrés 
 
La manipulation des composants électroniques dans des environnements mal contrôlés 
est à l'origine de nombreuses défaillances dues aux décharges électrostatiques. Outre la 
réduction des dimensions technologiques, l'utilisation de nouvelles techniques comme les 
drains faiblement dopés, les siliciures, ou les oxydes de grille ultra minces rendent les circuits 
Chapitre 1 – Décharges Electrostatiques dans l’industrie microélectronique 
 8 
intégrés modernes toujours plus vulnérables aux décharges électrostatiques. Quelles que 
soient les conditions de décharge, le phénomène est de très courte durée, typiquement moins 
d'une microseconde, et les courants qui en résultent peuvent atteindre plusieurs ampères. Des 
surcharges électriques de plus longue durée; de l'ordre de la microseconde ou milliseconde; 
sont plutôt connues sous le nom d'EOS (Electrical OverStress) et ne seront pas abordées dans 
le cadre de cette étude. 
Les défaillances liées aux ESD ont fait leur apparition en électronique au début des 
années 70. Il s’agit souvent d’une tension élevée (quelques kV) et d’un courant important (1-
15A) sur un petit composant de quelques mm². A l’échelle du transistor, la brique élémentaire 
des circuits microélectroniques, une ESD peut avoir des conséquences équivalentes à celle de 
la foudre frappant un arbre. Figure 1-1 montre les défaillances ESD typiques dans un 
composant semiconducteur. L’énergie d’une décharge électrostatique peut se coupler avec un 
circuit électronique par conduction directe, couplage inductif, couplage capacitif, par 
rayonnement. Les effets peuvent aller de la création de défauts latents à la destruction du 
dispositif.  
 
     
(a)      (b)      (c) 
Figure 1-1 : Défaillances induites par l’ESD dans les circuits intégrés : (a) fusion de jonction (b) 
ouverture de ligne de bus (c) claquage d’oxyde  
 
En effet, parmi les retours de client dans l’industrie microélectronique, environ 30% 
sont attribués aux ESD et EOS, et 10% concernant les défaillances ESD. On estime, que 
chaque année, 40 milliards de dollars sont perdus à cause de dommages provoqués par les 
décharges électrostatiques, dans la seule industrie électronique [3]. Par conséquent, les 
phénomènes ESD doivent être bien compris pour construire des circuits intégrés fiables et 
insensibles face aux ESD. Une trentaine d’années d’études approfondies ont permis de mieux 
appréhender les mécanismes physiques mis en jeu lors d’une ESD dans les circuits et des 
méthodes de conception ont été mises en place. La conception de protections contre les ESD 
n’est plus un « art empirique ». 
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1.2  Nature des dégradations ESD dans les 
circuits intégrés 
   
1.2.1  Dégradation de jonction 
 
La dissipation d'énergie dans une jonction provoque un échauffement localisé du 
silicium dans la zone de charge d’espace. Cet échauffement peut être renforcé par une 
focalisation des lignes de courant due à la géométrie de la structure ou à des inhomogénéités 
de dopage. Certains paramètres électriques du silicium comme le gain en courant d’un 
transistor bipolaire, augmentant avec la température, le courant a tendance à se concentrer 
dans la région qui dissipe l'énergie [4]. Il se forme ainsi un point chaud qui conduit à un 
emballement thermique, plus connu sous le nom de second claquage thermique. La fusion 
s'accompagne d'une redistribution des dopants. Après la décharge, il n'y a plus de puissance 
dissipée et le silicium se solidifie. La jonction présente alors un courant de fuite plus 
important, mais sa tension de claquage est maintenue ou très légèrement abaissée. Des 
niveaux d'énergie plus élevés peuvent étendre la zone chaude jusqu'aux contacts et provoquer 
un échange entre le métal et le silicium. Il se forme alors à 577°C un alliage Al-Si entre les 
deux matériaux qui pénètre la jonction peu profonde.  
 
1.2.2  Dégradation dans un métal  
 
Nous avons déjà cité un mécanisme conduisant à la pénétration du métal dans le 
silicium lorsqu'un contact est trop proche d'une source d'énergie. Il arrive également qu'une 
bande de métal dimensionnée de largeur trop faible fonde par effet Joule lorsque le courant 
dépasse environ 106A/cm2 dans la piste métallique. Avant d’atteindre la fusion, la forte 
densité de courant induit un déplacement d’atomes qui peut conduire soit à un circuit ouvert 
soit à un court-circuit. Souvent, la dégradation observée sur le métal n'est que la conséquence 
d'une autre dégradation. Il est en effet possible que le perçage d'une jonction ou le claquage 
d'un oxyde provoque un court-circuit, ayant pour effet d’augmenter considérablement le 
courant qui traverse le métal et d'en provoquer la fusion. Lors d'une analyse de défaillance, il 
est important de prendre en compte l'éventualité d'un mécanisme en deux étapes afin de ne 
pas masquer la véritable origine de la dégradation.   
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1.2.3  Dégradation d’oxyde 
 
Comparé aux dégradations d’une jonction et dans les métaux, le mécanisme de 
défaillance d’oxyde est beaucoup plus compliqué. Les défauts de l’oxyde influencent les 
performances électriques en créant respectivement un décalage des tensions de référence et/ou 
des courants de fuite. Il s’agit donc d’un problème critique pour la fiabilité de technologies 
MOS et CMOS avancées avec oxydes ultraminces. De ce fait, de nombreux travaux 
s’intéressent aux mécanismes de défaillance associés.  
 
a- Conduction dans le système Si/SiO2 
 
En effet, le système diélectrique Si/SiO2 bénéficie d’une bande interdite élevée de 9eV 
et un champ électrique de claquage supérieur à 15 MV/cm. Ceci permet une bonne isolation 
électrique entre la grille et le substrat, et de contrôler correctement le fonctionnement du 
composant MOS. Cependant, suivant la qualité de l’oxyde, son épaisseur ou le champ 
appliqué à ses bornes, il existe des courants de conduction dans le diélectrique, autrement dit, 
un courant de fuite de grille (gate leakage current). Plus généralement, on peut définir deux 
régimes de conduction dans un isolant :  
 La conduction est limitée par l’injection des porteurs à partir de l’électrode (Effet 
Schottky, effet tunnel).  
 La conduction est limitée par le volume de l’isolant (Effet Poole-Frenkel, conduction par 
saut « hopping conduction ») 
 
La figure 1-2 montre les différents types de conduction dans un système Si/SiO2 [5] : 
Le mécanisme (1) concerne la conduction thermoïonique par les porteurs injectés dans 
la bande de conduction (effet Schottky), qui ont des énergies supérieures à la barrière de 
potentiel φ. Généralement, l’énergie nécessaire est fournie par l’énergie thermique 
(l’augmentation de température), l’excitation optique par un flux de photons, ou un champ 
électrique. 
Les mécanismes (2) et (3) concernent la conduction par effet tunnel (Direct ou Fowler-
Nordheim [6]). Ce type de conduction limité par les électrodes, dépend de la hauteur de 
barrière entre l’électrode injectant et le diélectrique. Dans le cas des oxydes de grille, la 
barrière peut être différente selon la polarisation VOX de l’oxyde, son épaisseur TOX et la 
position énergétique du porteur φ. Cependant, quel que soit le TOX, l’épaisseur de la barrière 
(différence entre φ  et qVOX) ne dépend que du champ EOX et de la hauteur de barrière 
φ. Lorsque l’énergie aux bornes de la couche d’oxyde qVOX est inférieure à la barrière de 
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potentiel φ, l’effet tunnel direct apparait [7] (Figure 1-3). Dans les cas généraux où l’effet 
tunnel direct domine, l’épaisseur de la couche d’oxyde est normalement inférieure à 4nm [5]. 
Les mécanismes (4), (5) et (6) sont associés à une conduction assistée par les pièges. 
La présence des pièges dans le volume d’oxyde ou l’interface de Si/SiO2 crée des puits de 
potentiel induisant une réduction de la barrière de potentiel et une augmentation du courant de 
fuite. Il est donc favorable pour la conduction Poole-Frenkel (4) si la hauteur de barrière φP < 
1eV (Figure 1-4) [8]. La conduction par saut (5) peut être modélisée par l’effet tunnel de 
piège à piège [9]; ce courant est une fonction de la distance entre les pièges, la fréquence de 
saut moyenne, le nombre de sites des pièges et la différence de hauteur de barrière des pièges. 
Le mécanisme (6) consiste en une augmentation du courant basée sur l’effet tunnel direct 
assisté par les pièges. Ce courant augmente avec le nombre de pièges et la polarisation des 
charges créées dans l’oxyde ou l’interface Si/SiO2. La mesure de ce courant permet d’accéder 
au nombre de pièges dans l’oxyde [10, 11]. Par contre, lorsque l’épaisseur de l’oxyde est 
inférieure à 3nm, ce mécanisme de conduction assistée par les pièges n’existe plus à cause du 
dé-piégeage des charges dans l’oxyde par effet tunnel direct. 
 
 
Figure 1-2 : Modes de conduction à travers le système Si/SiO2 : (1) Conduction 
thermoïonique (effet Schottky); (2) Effet tunnel direct; (3) Effet tunnel Fowler-Nordheim ; (4) 
Conduction thermoïonique locale de piège à piège (effet Poole-Frenkel) ; (5) Conduction par saut 
« hopping conduction » ; (6) SILC « Stress Induced Leakage Current » (effet tunnel direct assisté 
par les pièges). 
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Figure 1-3 : Courants de conduction par effet tunnel direct et Fowler-Nordheim. 
 
Figure 1-4 : Conduction par effet tunnel Poole-Frenkel. 
 
b- Génération de pièges et piégeage de charges 
 
(1) Pendant le procédé de l’oxydation, un traitement thermique de la surface du 
silicium, sous atmosphère oxydante, permet la diffusion d’atomes d’oxygène dans le substrat 
et donc la formation de l’oxyde de silicium suivant la réaction suivante :  
Si+2H2O → SiO2 + 2 H2.  
En raison du désaccord de maille entre le substrat de silicium (cristallin) et l’oxyde 
SiO2 (amorphe), il se crée des défauts à l’interface Si/SiO2. Du côté substrat, il se forme des 
centres Pb0 et Pb1 qui sont positivement chargés (Figure 1-5). Par une étape de recuit 
thermique utilisant une atmosphère riche en hydrogène, les liaisons pendantes (aussi appelées 
électron non apparié) (Si•) des atomes de silicium peuvent être remplacées par Si-H 
correspondant à des états électriquement inactifs. Dans le gradient d’oxygène de l’interface se 
trouvent des défauts que l’on appelle lacunes d’oxygène. Leur structure est du type •SinO3-n 
(n=1,2,3) (Figure 1-6). Pour les défauts dans le volume du SiO2, la figure 1-4 compare une 
molécule d’oxyde de silicium normale et une lacune d’oxygène. Il s’agit d’un pont Si-Si. Ce 
Chapitre 1 – Décharges Electrostatiques dans l’industrie microélectronique 
 13 
défaut est neutre et ne met pas en jeu d’électron non apparié. La rupture d’une liaison Si-Si 
nécessite 2,5 fois moins d’énergie que la rupture d’une liaison Si-O. Ainsi, la lacune 
d’oxygène est un point faible de la structure susceptible de donner un piège électriquement 
actif tel qu’un centre E’ (Figure 1-7(c)) qui est un type de défaut associé à la présence d’un 
électron non apparié sur un atome de silicium adjacent à une lacune d’oxygène ou à plusieurs 
atomes de silicium localisés dans une région contenant un excès de silicium. 
En 1979 un comité présidé par Bruce Deal a effectué un classement des défauts de la 
silice :  
a. les charges fixes de l’oxyde (les défauts structurels situés dans la première 
couche de l’oxyde à 2,5nm à partir de l’interface Si/SiO2) ;  
b. les charges mobiles (les impuretés ioniques, principalement des ions alcalins 
(Na+, K+, Li+) et probablement des protons (H+)) ; 
c. les charges de l’oxyde ou d’interface (résultat du piégeage d’électrons ou de 
trous).  
 
Les lacunes d’oxygène et les centres E’ sont les centres les plus fréquemment 
rencontrés dans le SiO2, ils sont à l’origine des charges fixes et des charges de l’oxyde. Les 
centres Pb sont essentiellement à l’origine des charges d’interface. 
       
Figure 1-5 : Liaisons pendantes des atomes de silicium à l’interface Si/SiO2 : structure d’un centre 
Pb0 (•Si≡Si3) et d’un centre Pb1 (Si2=Si•-Si≡Si2O). 
 
Figure 1-6 : Lacunes d’oxygène neutres associées à une liaison pendante présente (ou un électron 
non apparié) sur l’atome de silicium central à l’interface Si/SiO2 (trois liaisons au lieu de 
quatre).[12] 
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(a)                (b)                            (c)  
Figure 1-7 : (a) Molécule d’oxyde SiO2 sans défaut ; (b) lacune d’oxygène formant une liaison Si-
Si; et (c) la création d’un centre E’.  
 
(2) Pour les technologies actuelles et futures, la qualité du système Si/SiO2  a été 
considérablement améliorée, les problèmes critiques concernent plutôt le piégeage de charges 
positives ou négatives dans l’oxyde lors d’un stress électrique [13, 14] (ESD, interaction 
rayonnement/matière, etc) dans les environnements d’utilisation hostile comme l’espace ou 
les zones à forte émission de rayonnement. Une fois l’apparition d’une tension/un champ 
électrique suffisamment élevé aux bornes de l’oxyde, l’oxyde se dégrade par 
l’endommagement de sa structure physique ou la rupture de liaisons atomiques. En effet, 
l’injection de porteurs chauds au travers d’un diélectrique provoque des défauts 
microscopiques, comme des pièges liés au fort champ électrique créés dans le volume de SiO2 
et l’interface Si/SiO2, et des centres de génération-recombinaison. Du fait de la grande 
mobilité des électrons, il est généralement admis que ceux-ci sont très rapidement évacués. La 
charge piégée est donc de manière générale positive [15-17]. Les différents mécanismes de 
création des pièges [5, 18] sont résumés dans le tableau 1-1. 
 
La relaxation des atomes d’hydrogène (rupture de la liaison d’hydrogène) est le 
premier mécanisme de création des pièges. Il peut être provoqué par l’injection thermique de 
porteurs par l’anode (interface oxyde /Si), l’excitation électrique, ou l’excitation vibrationnelle.  
Lorsque les atomes d’hydrogène sont libérés, les pièges positifs formés par ce phénomène 
réagissent chimiquement avec l’oxyde en se déplaçant vers la cathode et créent des pièges 
neutres à électrons. 
L’injection des trous est le second mécanisme important de création des pièges. Les 
trous injectés dans l’oxyde peuvent être générés par ionisation par impact dans l’anode ou 
dans le volume de l’oxyde selon l’énergie de porteurs [5, 19]. Une fois créés, ces trous 
traversent l’oxyde, happés par le champ électrique. Ils réagissent avec les atomes de 
l’interface ou du volume de l’oxyde, notamment les liaisons Si-Si, et créent ensuite des 
centres E’ (le piégeage de trou) (Figure 1-7). Ce trou piégé peut être dépiégé également par 
l’introduction d’un électron sur le site. Leurs réactions chimiques sont illustrées par les 
équations suivantes :    
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Le piégeage : Si-Si  +  h+  ⇒  Si+-Si Eq. 1-1 
Le dépiégeage : Si+-Si  +  e- ⇒  Si-Si Eq. 1-2 
   Mécanismes de création des pièges Energie  
Par l’injection de porteurs énergétiques par 
l’anode (coté Si-substrat) 
E > 2 eV 
(Vg > 5 V) 
Par l’excitation électrique 2,5 eV > E > 3 eV 
Relaxation 
des atomes 
d’hydrogène 
Par l’excitation vibrationnelle 5 eV > E > 6 eV 
Par l’anode (porteurs chauds du substrat)  E > 6 eV 
Injection des 
trous  
Par ionisation par impact provoquée par les 
électrons d’énergie supérieure à la bande interdite 
de l’oxyde (9eV) (TOX > 5nm) 
E > 9 eV 
(Vg > 12 V) 
Tableau 1-1 : Différents mécanismes de création des pièges sous l’effet d’un champ électrique. 
 
c- Claquage de l’oxyde 
 
Avec un grand nombre de charges piégées dans l’oxyde, certains paramètres 
électriques directement liés à l’oxyde de grille dans les transistors MOS varient : 
- La modification de la capacité de l’oxyde ainsi que l’augmentation du courant au 
travers de ce dernier. Cela est dû aux charges stockées aux interfaces qui changent le 
champ électrique local et abaissent la barrière de potentiel que rencontrent les 
porteurs libres mais aussi aux charges stockées dans le cœur du diélectrique qui ont 
une participation importante dans le phénomène de conduction.  
- La dégradation de la mobilité dans le canal, due à l’augmentation des 
recombinaisons au niveau de l’interface Si/SiO2 [20].  
- La réduction de l’immunité au bruit (inverseur CMOS). 
- La réduction de la vitesse de commutation. 
- Le blocage en position « on » (abaissement de la tension de seuil du MOS canal N). 
- Le blocage en position « off » (augmentation de la tension de seuil du MOS canal P).  
- L’augmentation du courant de drain pour une même polarisation de grille dans les 
MOS à canal N est la preuve d’une diminution de la tension de seuil [21].  
Chapitre 1 – Décharges Electrostatiques dans l’industrie microélectronique 
 16 
Certains de ces paramètres sont très importants pour les mémoires modernes. Même si 
dans la plupart des cas, ces modifications de paramètres électriques ne remettent pas en cause 
la fonctionnalité des circuits, ces stigmates peuvent provoquer une défaillance précoce du 
circuit et donc être assimilés à des défauts latents [22].  
Certains chercheurs ont proposé que le claquage aura lieu lorsque la densité de trous 
injectés dans l’oxyde atteint une valeur critique, en supposant que les trous sont à l’origine du 
claquage [23]. Au début des années 90, une théorie de percolation a été bien acceptée pour 
modéliser le claquage des oxydes. Elle suppose que le piégeage d’un électron dans l’oxyde est 
aléatoire vis-à-vis de sa position dans le volume du diélectrique [24]. Ces pièges sont définis 
par leur rayon de capture. Si deux pièges sont à une distance inférieure à 2 fois leur rayon de 
capture, la conduction est possible par définition. Lorsque la densité de pièges est suffisante, 
un chemin de conduction est créé entre les deux interfaces (Figure 1-8). Une fois créé, ce 
chemin de conduction assisté par pièges conduit la quasi-totalité du courant traversant le 
diélectrique. La destruction sera provoquée par un échauffement local induit par une forte 
densité de courant dans le diélectrique. Cette dégradation est irréversible. 
 
Figure 1-8 : Principe de claquage de l’oxyde basé sur la théorie percolation de génération de pièges 
et la conduction assistée par les pièges. 
 
L’évolution du SILC  (Stress Induced Leakage Current) en fonction des charges 
injectées dans l’oxyde suit une loi de puissance (‘Power Law’ en anglais) avec une pente 
d’environ 1/2 [25]. Certains modèles permettent de calculer la position et la densité des 
charges dans l’oxyde grâce à des mesures complémentaires [26]. La propriété du claquage du 
diélectrique est liée alors à deux autres paramètres importants: la charge de claquage, QBD, et 
le temps jusqu’au claquage, TDDB (Time Dependent Dielectric Breakdown).  
∫=
BDt
gBD dtJA
Q
0
1
 Eq. 1-3 
où Jg est la densité de courant de la grille d’un MOS, et A est la surface du diélectrique.  
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Sous un stress électrique, le claquage du diélectrique est fortement dépendant du 
temps. Cette durée diminue avec l’augmentation de l'amplitude de la tension appliquée. 
TDDB est un résultat statistique basé sur une grande quantité d’échantillons. La distribution 
des valeurs des temps au claquage suit la loi de Weibull. TDDB est alors égal à 63% de cette 
fonction par définition.  
Deux types de modèle prédictif pour la durée de vie du diélectrique (TDDB) sont 
présents : le modèle E et le modèle 1/E. De nombreuses études ont discuté ces modèles [27-29] 
et leur corrélation. C. Hu [30] a proposé de lier ces deux modèles en prenant pour hypothèse 
que le claquage de l’oxyde est causé par deux mécanismes compétitifs. Le modèle 1/E est 
dominant à fort champ électrique, et le modèle E (Figure 1-9(b)) est plus important à champ 
électrique relativement faible. Par contre, il semble que cette dépendance avec le champ 
électrique soit trop simplificatrice, et Pompl et al. [31] ont ensuite présenté une modélisation 
de TDDB plus complexe qui valide la théorie de compétition en introduisant différents 
mécanismes de défaillance. En utilisant le mécanisme le plus dominant pour le claquage de 
diélectrique, le modèle E ou 1/E correspond parfaitement au résultat expérimental. Ils 
montrent aussi que le TDDB est influencé par l’étape de passivation.  
Dans le cas de l’oxyde ultramince (<7nm), une indépendance de TDDB par rapport au 
champ électrique et l’épaisseur de l’oxyde a été observée [16]. Un modèle empirique 
dépendant de la tension appliquée sur l’oxyde ultramince a été aussi proposé par [32], appelé 
la loi de puissance (‘power law’) :  
n
V
V
tt
−






⋅=
0
1
01  Eq. 1-4 
 
A. Ille a ensuite validé cette loi jusqu’au régime ESD [5, 33]. Il a proposé une 
méthodologie de mesure CVS (Constant Voltage Stress) longue durée (jusqu’à l’ordre de ms) 
ou répétitive (jusqu’à 20ns) pour mesurer le temps de claquage d’oxyde (TDDB) en utilisant 
une tension constante au lieu d’une rampe de tension (RVS, Ramp Voltage Stress) qui est 
couramment utilisée pour le calcul de TDDB. Basé sur des mesures sur une grande gamme 
d’épaisseurs d’oxyde, cette méthodologie montre que le TDDB d’oxyde en régime ESD suit 
la loi statistique de Weibull et correspond bien à la théorie de percolation. Les sites de 
claquage d’oxyde sont aléatoires et peuvent être décrits par la loi statistique de Poisson. Il faut 
noter également que le TDDB dépend de plusieurs paramètres, notamment la surface d’oxyde, 
le type de dispositif (transistor P ou N), la polarité du stress, et la température. (Cependant, 
l’impact de la température sur le TDDB est négligeable pour les oxydes minces en régime 
ESD). Dans le régime ESD, la loi de puissance est tout à fait satisfaite pour définir le TDDB 
d’oxyde jusqu’à l’épaisseur de 1,1nm. Le pire cas du claquage en régime ESD se trouve dans 
la situation où le nFET est polarisé en inverse. Au niveau du composant, la dégradation du 
composant dépend fortement de l’épaisseur d’oxyde. Pour les composants ayant un oxyde 
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ultra mince (<3nm), le piégeage n’est pas possible du fait de la conduction tunnel direct. Pour 
les oxydes ayant une épaisseur grande ou moyenne, les piégeages de charges dans l’oxyde ou 
à l’interface Si/SiO2 peuvent dégrader la performance du composant ou sa durée de vie.    
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1.3  Protection contre les ESD  
 
Pour protéger les circuits intégrés contre les ESD, plusieurs mesures sont 
généralement prises pendant la manipulation des composants électroniques afin de réduire le 
nombre de décharges électrostatiques sur les circuits intégrés ; par exemple, le sac plastique 
anti-statique pour le transport des composants, les manipulateurs connectés à la masse par un 
bracelet antistatique pour éviter les décharges du type HBM, etc. A part ces contrôles  
d’environnement,  des protections contre les ESD implémentées sur le silicium peuvent 
améliorer la robustesse des composants semiconducteurs et réduire considérablement les 
défaillances liées aux ESD.  
 
1.3.1  Stratégies de protection ESD 
  
La protection ESD concerne essentiellement les oxydes de grille et les jonctions 
drain/substrat des transistors MOS dans les étages d’entrée et de sortie; entre différents 
domaines de puissance, les bus d’alimentation sont liés par des diodes bidirectionnelles 
(Figure 1-9).  
 
 
Figure 1-9 : Stratégie générale de protection contre les ESD pour les entrées/sorties. 
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On rencontre deux approches de protection : la stratégie de protection distribuée (‘Pad-
based’) (Figure 1-10(a)) et la stratégie de protection centralisée (‘Rail-based’) (Figure 1-
10(b)).  
La stratégie classique ou distribuée consiste à ajouter des dispositifs de protection 
contre les ESD sur chaque plot du circuit, par rapport à VSS et par rapport à VDD, ainsi 
qu’entre VDD et VSS. Les entrées peuvent être efficacement protégées par des circuits à deux 
étages en forme de Π. Les composants de protection sont souvent des dispositifs avec 
repliement (‘Snapback’). Dans le cas de la stratégie centralisée, des diodes sont utilisées en 
direct pour conduire le courant de décharge vers un grand MOS de puissance, appelé 
BIGMOS. Un circuit de déclenchement (‘RC triggering circuit’) doit être soigneusement 
conçu pour activer correctement le BIGMOS pendant l’ESD. 
 
 
(a)                                           (b) 
Figure 1-10 : Stratégies de protection ESD d’un circuit intégré : (a) Stratégie  distribuée (Pad-
based) ; (b) Stratégie  centralisée (Rail-based). 
 
La conception de protection basée sur la stratégie distribuée est généralement plus 
directe car il s’agit seulement des broches à protéger. Par contre, les protections sont sensibles 
à la variation technologique, et ne sont pas portables d’une technologie à l’autre. Les 
technologies avancées posent d’autres défis. Par exemple, les LDD, les diffusions siliciurées, 
le substrat épitaxié très mince et l’isolation par tranchée (STI) ont des influences majeures sur 
la capacité maximum d’un composant de protection ESD à dissiper l’énergie. Malgré 
certaines mesures mises en place pour améliorer le comportement des composants de 
protection ESD, la conception ESD reste encore une tâche lourde à cause des contraintes 
technologiques. Enfin, les modèles compacts de dispositifs avec repliement sont rarement 
fournis et compliqués à définir pour la simulation ESD dans la préphase de conception d’un 
circuit.  
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 Pour la stratégie centralisée, si les diodes et les MOS clamps ont des résistivités 
faibles, la conception ESD bénéficie des avantages de la stabilité des composants ESD par 
rapport à la variation technologique et de la disponibilité des modèles des composants pour la 
simulation ESD. Par contre, avec l’augmentation du nombre de broches pour un produit, 
plusieurs MOS clamps doivent être ajoutés pour assurer le bon fonctionnement du système de 
protection ESD. Les problèmes de l’augmentation du courant de fuite et du déclenchement 
accidentel doivent être aussi soigneusement étudiés pour la conception ESD.  
 
Enfin, le choix de la stratégie de protection ESD dépend souvent de plusieurs critères 
et résulte d’un compromis entre les caractéristiques de la technologie utilisée et la facilité de 
conception ESD. 
 
1.3.2  Principaux éléments de protection ESD 
 
Afin de protéger les circuits intégrés contre les décharges électrostatiques, la 
protection ESD doit tout d’abord être capable de fournir des chemins de décharge pendant 
l’ESD sans endommager les circuits internes. Une structure de protection ESD doit résister 
elle-même à la décharge contre laquelle elle est supposée protéger. Elle doit donc être capable 
de supporter des champs électriques intenses et dissiper de très fortes densités d'énergie. Pour 
cette raison, un composant vertical est en général plus robuste qu'un composant latéral car il 
offre un volume plus important à la dissipation d'énergie. La robustesse d'une structure est très 
dépendante de son dessin et de la technologie avec laquelle elle est réalisée. Dans les 
conditions normales de fonctionnement, la structure de protection peut être assimilée à un 
interrupteur ouvert. Son impédance doit donc être de très forte valeur pour ne pas perturber la 
fonctionnalité globale du circuit qu'elle protège. Pour cela, l’augmentation du courant de fuite, 
de la capacité parasite et parfois même la résistance série du plot sur lequel elle est rajoutée 
doit être aussi limitée que possible.  
Par contre, lors d'une décharge électrostatique, elle doit se comporter comme un 
interrupteur fermé de très faible impédance et à vitesse de commutation très rapide pour 
dériver la majeure partie du courant de décharge. Pour être efficace, une structure de 
protection doit aussi limiter la tension appliquée aux bornes du circuit qu'elle protège, afin 
d'éviter notamment la destruction d'une jonction interne ou le claquage d'un oxyde de grille.  
De façon plus générale, on définit une marge de conception pour chaque plot d'entrée 
ou de sortie à protéger. Cette marge définit une fenêtre pour la tension de déclenchement de la 
structure de protection. Elle est comprise entre le maximum de tension qui peut être appliqué 
sur le plot en fonctionnement normal et le seuil de destruction du circuit connecté au plot. Les 
marges de conception ont tendance à devenir plus étroites au fur et à mesure que les 
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technologies évoluent, ce qui contribue à rendre la conception des structures de protection 
toujours plus délicate.  
 
 
Figure 1-11 : Marges de conception d’une structure de protection contre les ESD 
 
Par ailleurs, il est nécessaire qu'une structure de protection se déclenche très 
rapidement, typiquement en moins d'une nanoseconde pour le modèle HBM/MM et une 
centaine de picosecondes pour le modèle CDM. Si cette condition n'est pas satisfaite, le 
circuit risque d'être détruit avant même que la structure ne se déclenche.  
 
Enfin, les structures de protection intégrées doivent occuper une surface de silicium la 
plus faible possible, afin de réduire le coût de fabrication. Leur robustesse ESD est d'ailleurs 
très souvent exprimée en V/µm et leur efficacité en V/µm2 pour inclure l’impact sur la surface 
de silicium occupée. Leur taille devient un paramètre très important dans les circuits intégrés 
modernes dont le nombre de broches ne cesse d'augmenter. Certaines technologies permettent 
de placer les protections ESD sous les plots de connexion. Cette technique, lorsqu'elle est 
possible, permet un gain en surface considérable.    
 
a- Diodes 
 
Au début des années 80, la diode était la structure de protection la plus courante. Elle 
demeure encore utilisée notamment entre les entrées/sorties et l'alimentation. Polarisée en 
direct, elle offre une grande efficacité de protection car elle dissipe très peu d'énergie. En effet, 
elle se met à conduire pour un niveau de tension très faible (environ 0,5V) et sa résistance à 
l'état passant n'est que de quelques Ohms. Sa tension de déclenchement n'est pas ajustable, 
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mais il est possible de cascader plusieurs diodes pour augmenter la tension globale de 
déclenchement. 
Par contre, sous une polarisation inverse, la diode se met en conduction par claquage 
selon un mécanisme d'avalanche ou un effet Zener. L'avalanche a lieu lorsque le champ 
électrique atteint localement une valeur critique au-delà de laquelle les porteurs ont 
suffisamment d'énergie pour se multiplier en ionisant par impact les atomes du réseau 
cristallin. La tension de claquage est fonction du dopage des régions n et p formant la jonction. 
La diode est fragile dans ce mode de conduction car sa résistance à l'état passant est en 
général assez élevée. 
Des jonctions très  fortement dopées n+-p+ claquent par effet Zener. Dans ce cas, 
l'étendue de la zone de charge d’espace est si faible que les porteurs passent directement de la 
bande de valence à la bande de conduction par effet tunnel. Les diodes Zener présentent alors 
une résistance plus faible que les diodes en mode d'avalanche. Leur tension de claquage est 
plus basse, typiquement moins de 10V, ce qui est très utile par exemple pour limiter la tension 
sur les grilles des transistors MOS. Par contre, leur courant de fuite en fonctionnement normal 
est souvent plus élevé. 
 
b- Transistor bipolaire NPN 
 
Lorsqu'il est utilisé comme structure de protection ESD, le transistor bipolaire NPN a 
sa base reliée à l'émetteur soit directement par un court-circuit soit par une résistance. 
Lorsqu’une décharge négative est appliquée sur le collecteur, l’émetteur étant pris comme 
électrode de référence, le transistor est comme une diode polarisée en direct. Il n’y a pas de 
courant qui passe par le transistor bipolaire NPN. Ce cas est alors très favorable à la 
dissipation du courant de décharge pourvu que la résistance série de cette diode ne soit pas 
trop élevée.  
 
 
(a) 
 
(b) 
Figure 1-12 : Représentation schématique du transistor bipolaire NPN utilisé comme protection 
ESD dans les deux types de configuration : (a) autopolarisé  ou  (b) polarisé par une source de 
courant externe Iext. 
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Dans le cas d’une décharge positive sur le collecteur par rapport à l’émetteur, il existe 
alors deux méthodes pour déclencher le transistor bipolaire. La première consiste à utiliser le 
courant d’avalanche de la jonction collecteur/base (voir Figure 1-13(b)) et la deuxième à 
ajouter une source de courant entre les électrodes de collecteur et base (Figure 1-12(b)). Dans 
le premier cas, on parle de transistor bipolaire NPN autopolarisé (Figure 1-12(a)). Dans le 
deuxième cas, la source de courant est fournie par un autre transistor, bipolaire, MOS ou une 
diode polarisée inverse, généralement une diode Zener, ce qui offre la possibilité d’ajuster la 
tension de déclenchement du transistor (Figure 1-12(b)).  
Les électrons générés par ionisation par impact sont alors repoussés par le fort champ 
électrique vers le collecteur où ils contribuent à l’accroissement du courant IC. Les trous 
résultant de ce même mécanisme traversent la résistance de base RB entraînant la polarisation 
en direct de la jonction base/émetteur (VBE=0,5V) et ainsi l’initialisation de l’effet bipolaire. 
Le courant de base IB nécessaire pour polariser la jonction base/émetteur en direct peut donc 
être calculé grâce à la relation suivante :  
 
B
BE
B R
V
I =    où VBE=0,5V Eq. 1-5 
 
Au cours de la décharge, le courant de base du transistor bipolaire est donc donné par 
la relation suivante :  
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    où    2<n<6 Eq. 1-8 
 
Le courant de la décharge pour lequel la relation (Eq.1-6) est vérifiée, It1, est le 
courant de déclenchement du transistor. Dès que l’émetteur injecte des électrons, ils 
contribuent au phénomène de multiplication de porteurs dans la zone de charge d’espace de la 
jonction collecteur/base. L’accroissement résultant de IC entraîne alors la diminution du 
coefficient de multiplication par avalanche M. On voit ici que le courant  circule dans la 
structure du collecteur à l’émetteur. Le courant du transistor bipolaire vertical vient alors se 
combiner au courant d’avalanche pour absorber le courant de la décharge. Ainsi, lorsque le 
transistor bipolaire est mis en fonctionnement, le coefficient de multiplication par avalanche 
requis pour garder le même niveau de courant d’avalanche et maintenir le transistor bipolaire 
en fonctionnement est plus faible. Et il en est de même pour la tension aux bornes de la 
structure. On observe ainsi un repliement (ou snapback) de la caractéristique I-V du transistor 
qui permet à la structure de dissiper l’énergie de la décharge tout en minimisant son 
échauffement.  
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Pour des courants supérieurs, la conductivité de la base est fortement modulée, ce qui 
entraîne un accroissement de IB pour maintenir le transistor en fonctionnement. Lorsque le 
transistor est en régime de fort courant, toute augmentation de IC s’accompagne d’une 
augmentation de VCE. La résistance à l’état passant du transistor, notée Rsp est définie par les 
résistances de collecteur et d’émetteur ainsi que de contact.  
c- Transistor NMOS 
 
Les transistors NMOS couramment utilisés dans les circuits intégrés modernes ne sont 
pas conçus pour supporter des courants de plusieurs ampères. En outre, les technologies 
avancées actuelles, avec des oxydes de grille très minces (< 100Å ), des drains faiblement 
dopés ou des siliciures, en font des éléments fragiles aux ESD. Lorsque le transistor NMOS 
est utilisé comme structure de protection contre les ESD, dans le cas d’un ggNMOS, sa grille, 
sa source et son substrat sont généralement court-circuités à la masse (Figure 1-13(a)). 
Lors d’une décharge négative appliquée sur le drain par rapport à la source, la diode 
de substrat (formée par la jonction drain/substrat) est alors polarisée en direct. Elle est donc 
très bénéfique à la dissipation du courant de décharge. Dans le cas opposé où une décharge 
positive est appliquée sur le drain par rapport à la source, le transistor NMOS ne fonctionne 
alors pas en régime normal, mais utilise l’action du transistor NPN latéral parasite pour 
conduire le courant de la décharge. 
 
 
 
 
(a) (b) (c)  
Figure 1-13 : Le transistor NMOS utilisé comme protection ESD : (a) représentation schématique 
du ggNMOS  (VG=0 V ) et (b) coupe technologique du ggNMOS ; (c) gcNMOS, Transistor NMOS 
avec couplage capacitif de la grille. 
 
Le gcNMOS (Gate-coupled NMOS) (Figure 1-13(c)) est activé par un mécanisme 
indépendant du claquage de jonction. La capacité entre la grille et le drain consiste soit en une 
simple capacité de couplage Cmiller liée au recouvrement de la grille sur le drain, soit  à une 
capacité de couplage (Cgc) supplémentaire. Dans tous les cas, lorsqu’un signal transitoire 
augmente rapidement sur le drain pendant un stress ESD, le potentiel de la grille augmente 
Chapitre 1 – Décharges Electrostatiques dans l’industrie microélectronique 
 26 
aussi par l’effet de couplage, et par conséquence, le NMOS est activé pour décharger 
l’énergie ESD. Cette configuration diminue la tension d’activation du NMOS par rapport 
ggNMOS et est favorable pour assurer une activation uniforme au sein du NMOS ayant 
plusieurs doigts. Une résistance ‘pull down’ entre la grille et la source évite l’activation 
pendant le fonctionnement normal. La conception du circuit R et C est très importante pour la 
performance de la protection ESD. Il faut assurer que la protection ne se déclenche pas lors du 
fonctionnement normal, possède une vitesse de déclenchement assez rapide et une résistance 
la plus faible possible après déclenchement. Selon le potentiel entre la grille et la source Vgs, 
la tension de déclenchement du NMOS varie beaucoup. Plus le Vgs augmente, plus la tension 
de maintien est importante à cause d’un champ électrique diminué sur la région du drain.  
 
d- Thyristor ou SCR (Silicon controlled rectifiers) 
 
Le thyristor est généralement le composant de protection ESD le plus efficace par 
unité de surface grâce à sa faible tension de maintien et son courant de fuite très faible à l’état 
OFF. Il consiste en une configuration 4 couches p+n+p+n+ (Figure 1-14). Lorsque l’anode est 
connectée à la masse et un stress ESD est appliqué sur la cathode, la jonction collecteur/base 
du transistor parasite npn se déclenche par avalanche. Le courant d’électrons généré dans le 
Nwell polarise la jonction émetteur/base du transistor parasite pnp en direct. Les deux 
transistors bipolaires pnp et npn sont alors activés et les collecteurs fournissent les courants de 
base pour l’un et l’autre. Dans ce cas, le courant d’avalanche n’est plus nécessaire pour 
soutenir l’action bipolaire. Par conséquent, la tension de maintien diminue fortement. Malgré 
certaines mesures qui peuvent aider à augmenter la tension de maintien du thyristor, il est 
généralement déconseillé pour l’application automobile afin d’éviter le risque de latch-up 
suite à un déclenchement accidentel pendant le fonctionnement normal. Une autre contrainte 
du SCR est son déclenchement lent. Ceci peut diminuer l’efficacité de la protection contre les 
décharges ESD rapides, notamment lors de décharges CDM. 
  
 
Figure 1-14 : Le thyristor utilisé comme protection ESD. 
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1.4  Tests et modèles de décharges 
électrostatiques 
 
Selon qu'elles sont appliquées sur le composant électronique ou que c'est lui-même qui 
les génère, il est possible de séparer les décharges électrostatiques au niveau du composant en 
deux catégories et en plusieurs modèles, principalement, le modèle du corps humain (HBM), 
le modèle de la machine (MM) et le modèle du composant chargé (CDM). Chacun d'eux est 
supposé reproduire un événement réel de décharge électrostatique. Des équipements de tests 
permettent de reproduire les formes d’ondes liées à ces normes et de les appliquer aux circuits 
intégrés. Les caractérisations, généralement destructives, permettent d’évaluer la robustesse 
du composant pendant la période de fabrication, l’assemblage, le test final, le transport, 
jusqu’à la soudure sur carte. Pour chacun de ces modèles, la simulation d'une décharge est 
réalisée à l'aide d'un circuit de type RLC.  
 
1.4.1  Modèle HBM 
 
Le modèle HBM (Human Body Model) (Figure 1-15 (a)) fut le premier à être 
développé [34, 35]. Il est encore aujourd'hui pris comme référence pour la plupart des tests 
industriels. Il permet de simuler la décharge d'un individu debout, dans un circuit intégré qu'il 
toucherait du doigt. Le circuit électronique permettant de simuler une décharge de type HBM 
comprend une capacité de 100pF et une résistance de 1500 Ohms supposés modéliser le corps 
humain. 
 
  
(a) (b)  
Figure 1-15 : (a)  Modèle HBM (Humain Body Mode); (b)  Schéma électrique équivalent du circuit 
de décharge HBM (CHBM=100pF, RHBM =1500 Ohms, Lp =10uH). 
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La forme d'onde du courant de décharge (Figure 1-16) est spécifiée par une norme 
militaire, MIL-STD-883C méthode 3015.7. C'est une double exponentielle calibrée pour une 
charge nulle (RL=0). Le temps de montée mesuré entre 10 et 90% de l'amplitude maximale 
peut varier entre 2 et 10ns, tandis que la constante de temps de descente définie par le produit 
RC est de 150ns. La résistance de 1500 Ohms rend ce modèle très proche d'une source de 
courant. 
Le schéma du circuit de décharge est représenté sur la Figure 1-15 (b). RL désigne la 
résistance du composant testé, Cp1, Cp2 et Lp les éléments parasites ramenés par le testeur ESD. 
La capacité CHBM de 100pF est initialement chargée sous plusieurs milliers de volts, 2000V 
étant le minimum requis par les spécifications actuelles. Par l'intermédiaire d'un interrupteur, 
elle est ensuite déchargée dans le composant à travers la résistance RHBM de 1500Ohms. La 
forme d’onde du courant de décharge est montrée à la figure suivante : 
 
Figure 1-16: Courant de décharge du modèle HBM. 
 
L'équation Eq. 1-9 donne une expression simplifiée du courant de décharge obtenue 
pour une charge nulle (RL =0), en négligeant Cp1 et Cp2:  
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Cette équation conduit à une approximation du temps de montée, tm, et du courant 
maximum, Imax:  
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On en déduit par exemple qu'un temps de montée de 10ns correspond à une inductance 
parasite de 7,5µH, et qu'une tension de charge de 2kV correspond à un courant maximum de 
1,2A. En toute rigueur, les capacités parasites Cp1 et Cp2 ont une influence non négligeable sur 
les valeurs du temps de montée et du courant maximum. C'est pourquoi les formes d'ondes et 
donc les seuils de défaillance peuvent différer d'un équipement à l'autre. Afin d'y remédier, il 
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est recommandé de calibrer les testeurs en utilisant une charge de 500 Ohms plutôt qu'un 
court-circuit. Des spécifications HBM plus récentes que la MIL Standard (ANSI-ESD S-5.1-
1993 ou JEDEC-JESD22) normalisent d'ailleurs la forme d'onde à la fois pour une résistance 
de charge nulle et de valeur 500 Ohms. 
 
1.4.2  Modèle MM 
 
Le modèle de la machine, MM (Machine Model) fut introduit, au Japon, en tant que 
pire cas du modèle HBM [36]. Il est aujourd'hui utilisé pour simuler la décharge d'une 
machine dans un circuit intégré (Figure 1-17). Il s'apparente au modèle HBM par son circuit 
de décharge (Figure 1-17(b)): une capacité de 200pF, CMM, est chargée puis déchargée dans le 
composant à tester dont la résistance est notée RL. Dans ce cas cependant, aucune résistance 
n'est rajoutée dans le chemin de décharge, si ce n'est une résistance parasite Rp de quelques 
Ohms seulement, ce qui fait du modèle MM une source de tension presque idéale. 
L'inductance parasite Lp de l'ordre du µH est ramenée par l'équipement de test. 
Certaines spécifications du modèle MM ont été développées, dont une par Philips en 
1990. Cependant, il n'existe pas, comme pour le modèle HBM, un standard bien établi, car le 
test est rendu très peu reproductible par l'absence de résistance série. L'impédance dynamique 
du circuit, les capacités et inductances parasites ramenées par l'équipement de test, ont une 
forte influence sur la forme d'onde du courant de décharge. L'inductance parasite Lp peut 
varier entre 0,5 et 2,5µH selon le testeur et le boîtier utilisés.  
 
(a) 
 
(b) 
Figure 1-17 : (a)  Modèle MM (Machine Model) ; (b)  Schéma électronique équivalent du circuit de 
décharge MM. (CMM =200pF, RL=10 Ohms, Lp=0,75µH). 
 
Les spécifications actuelles exigent des circuits intégrés qu'ils supportent au minimum 
des décharges d'amplitude 200V selon le modèle MM et 2000V selon le modèle HBM. Cet 
écart se justifie essentiellement par la présence, dans le second cas, d'une résistance série qui 
limite le courant maximum délivré. Les deux modèles sont des formes différentes d'un même 
mécanisme dans lequel le circuit intégré reçoit la décharge d'un corps externe, qu'il s'agisse 
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d'un individu ou d'une machine. Les décharges HBM et MM ont une durée comparable. C'est 
pourquoi elles sont assez similaires par les modes de défaillances qu'elles engendrent, même 
si les dégradations peuvent être plus ou moins sévères d'un test à l'autre. Certains auteurs ont 
constaté que le rapport existant entre les seuils de défaillance HBM et MM ,ontre une bonne 
corrélation entre ces deux modèles (Figure 1-18) [37] et peut varier entre 3 et 25.  
 
Figure 1-18 : Corrélation entre HBM et MM. Les carrés blues sont des données de [37] ; les points 
rouges sont des données de [38]. 
 
1.4.3  Modèle CDM  
 
Le modèle du composant chargé, CDM (Charged Device Model) [39] est simple par 
son concept mais très difficile à mettre en pratique. Il devient cependant d'une grande utilité 
pour les environnements modernes de production où l'automatisation se généralise. Les 
composants, après assemblage, peuvent se charger de diverses façons comme, par exemple, 
en glissant le long d'un rail vers une machine de test, d'insertion automatique ou de marquage. 
S'ils entrent en contact avec une surface métallique à la masse, il se produit une décharge 
extrêmement rapide, notamment juste quelques nanosecondes, pendant lesquelles le niveau de 
courant peut atteindre plusieurs ampères. Le claquage du diélectrique est très souvent 
occasionné par des décharges du type CDM, et plus rarement par des décharges de type HBM 
ou MM. 
              
Figure 1-19: Origine du modèle CDM (Charged Device Model). 
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Testeur SCDM et FCDM  
 
Le fait que la caractéristique de la décharge CDM dépend fortement du composant 
sous stress, du boîtier et de quelques conditions d’environnement [40, 41], constitue 
également un défi pour définir une norme pour les testeurs CDM. Le modèle CDM fut 
introduit en premier par Speakman en 1974 [42] et le premier testeur CDM a été réalisé en 
1980 par Bossard et al. [43]. L’association ESD, JEDEC et AEC ont défini ensuite la norme 
pour le testeur CDM ; mais le débat sur la reproductibilité et l’applicabilité continue encore 
aujourd’hui.  
 
Différentes méthodes ont été proposées pour reproduire ce phénomène. Leur 
principale différence est la façon de charger et décharger le composant sous test.  
Le SCDM (Socket CDM) [44, 45] repose sur une charge directe du composant. Un 
boîtier est placé dans un support du composant, ou ‘socket’ en anglais, le composant sous test 
est chargé lentement via une broche, par exemple la masse du composant, puis déchargé par 
un relais via la broche étudiée. La décharge rapide est initialisée par le relais entre la broche 
de décharge et la masse globale. L’avantage majeur de cette approche est la reproductibilité et 
la vitesse du test. Mais les parasites du support induisent un filtrage important et peut 
augmenter le temps de montée d’une décharge CDM par rapport à la réalité. Des expériences 
montrent que le niveau de défaillance du SCDM est inférieur à une vraie décharge CDM 
même si le mode de défaillance correspond bien entre les deux [44, 46, 47] . Pour certains cas, 
SCDM n’est pas capable de reproduire les mêmes défauts que le FCDM [41].  
 
 
 
(a) 
 
(b) 
Figure 1-20 : (a) Schéma du circuit de décharge de type « Socket CDM » ; (b) Illustration d'une 
décharge de type « Field Induced CDM ». 
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Figure 1-21: Forme d’onde du courant de décharge CDM de 250V. 
 
Le FCDM (Field-induced CDM) repose sur une charge induite par un champ 
électrique (Figure 1-20). La décharge se fait en posant directement une pointe sur une des 
broches du composant. Il a été introduit par Renninger [48], et est devenu la méthode de test 
la plus utilisée pour qualifier la fiabilité de produits face aux décharges CDM parce qu’il est 
considéré comme le test CDM le plus proche de la réalité [49].  
 
Il consiste en un plateau de charge connecté à une source de tension élevée. Le plan de 
test est isolé par une couche isolante très fine. Le composant sous test est placé en position 
‘broche en l’air’, appelé ‘dead-bug’ en anglais, sur le plan de test et est chargé dans un fort 
champ électrique. Les charges sont stockées partout dans le composant. Généralement, ces 
charges stockées sont modélisées par les capacités parasites de chaque partie, notamment les 
capacités entre les métaux et la masse globale du système de test (voir Figure 1-29). Pendant 
la phase de décharge, la sonde de décharge (‘pogo pin’) connectée à la masse descend 
rapidement et contacte une broche du boîtier afin que le composant soit déchargé à la masse, 
mais dans ce cas, la décharge a souvent lieu dans l'air avant qu'il y ait contact. Un ressort est 
placé dans la connexion de la sonde de décharge pour éviter la casse de la sonde pendant le 
test. Le courant de décharge peut être mesuré correctement grâce à un oscilloscope ayant une 
bande passante assez élevée, normalement supérieure à 5GHz  pour une meilleure précision 
d’après [50].  
 
L’inconvénient principal de cette méthode est sa mauvaise reproductibilité fortement 
influencée par l’arc de décharge quand la sonde de décharge s’approche du composant sous 
test. La vitesse d’approche, l’humidité de l’air, la matière et la forme de la sonde de décharge 
peuvent tous influencer le temps de montée et le courant maximum de la décharge [50]. En 
plus, la résistance de l’arc de décharge augmente avec la tension de charge. Le standard 
demande alors de calibrer le testeur FCDM avant les tests sur une capacité de 4pF ou 10pF  en 
contrôlant l’humidité de l’air, la taille du plan de charge, etc, afin d’assurer les conditions de 
test connues et que les composants sous test soient chargés dans un champ linéaire.   
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1.4.4  Corrélation entre le retour client et les modèles ESD 
 
T. Smedes et Y. Christoforou [37] ont étudié la performance ESD par rapport à la 
qualité du produit. Une trentaine d’échantillons étudiés sont basées sur une très large sélection 
de technologies (Bipolaire, NMOS micronique, CMOS submicronique, BiCMOS, SOI 
SmartPower et CMOS avancées) et différentes applications (Dispositifs discrets, CIs logiques, 
CIs mixte signal, processeur numérique, CIs de communication et automobile, etc.). Les 
résultats statistiques montrent que HBM et MM ont bien une forte corrélation (Figure 1-18); 
Ces deux modèles n’ont pas de corrélation avec le modèle CDM. Les retours liés aux 
EOS/ESD n’ont pas de corrélation avec la robustesse HBM et/ou MM des produits. Par contre, 
la totalité des retours de clients liés aux EOS/ESD a une forte corrélation avec les 
performances CDM des produits (Figure 1-22). C’est-à-dire que les composants ayant une 
faible robustesse CDM (<1000V) correspondent aux plus forts retours de clients et 
inversement.    
 
   
(a)                                              (b) 
Figure 1-22 : Corrélation entre les retours de client et le modèle HBM (a) et le modèle CDM (b) 
[37]. 
 
La robustesse d’un système, qui est généralement soumis au stress ESD par pistolet 
(norme IEC) semble mieux garantie si les composants montés sur la carte ont une bonne 
robustesse au stress CDM. 
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1.5  Caractéristisation pour l’étude d’ESD 
 
Le test ESD de type HBM, MM ou CDM permet seulement de caractériser la 
robustesse ESD d’un circuit ou d’une structure de protection, il s’agit de tests de qualification 
ESD. Pour optimiser une structure de protection ou la stratégie de protection d’un circuit, il 
est nécessaire de caractériser sa réponse I(V) à un stress ESD. Pour cela, la technique de 
mesure TLP (Transmission Line Pulse) et des bancs de test spécifiques ont été 
développés [51]. Ce test  TLP standard permet de simuler des impulsions présentant une 
énergie totale et le comportement dynamique équivalent du modèle HBM ou CDM. 
 
1.5.1  Test TLP (Transmission Line Pulse) standard 
 
La méthode de caractérisation TLP (Transmission Line Pulse) fournit des informations 
sur le comportement dynamique des structures de protection, à travers des caractéristiques 
courant-tension à très fort niveau de courant. 
 
(a) 
 (b)  (c)                                 
Figure 1-23 : (a) Principe du test TLP; (b) Allure de tension et courant de mesure TLP aux bornes 
d'un composant testé (Valim=50V); (c) Courbe finale du test TLP. 
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Elle utilise une ligne de transmission (un câble coaxial de 12m de long) afin de 
générer des impulsions de courant comparables à un courant de décharge électrostatique 
HBM en termes d’énergie, de temps de montée (quelques nanosecondes), de durée (120ns), 
d'amplitude (plusieurs ampères) [52]. 
La décharge s'effectue par un relais, à travers une résistance série de 50 Ohms ou 500 
Ohms transformant la ligne en un générateur de courant lorsque le composant se met à 
conduire (Figure 1-23(a)). La forme d'onde de la tension aux bornes du composant et celle du 
courant qui la traverse sont relevés à l'oscilloscope. Le test TLP est une mesure quasi-statique 
parce que les valeurs de tension et de courant sont effectuées par une moyenne sur les 50 
dernières nanosecondes de l'impulsion où le composant de protection est déjà stabilisé après 
l’excitation électrique (Figure 1-23(b)). Un stress fournit donc un point de la caractéristique 
courant-tension du composant. Cela signifie que la totalité de la caractéristique est obtenue 
point par point, en augmentant pas à pas l'amplitude de la tension d'alimentation (Figure 1-
23(a)). 
 
1.5.2  Test Very-Fast TLP 
 
Pour étudier le comportement du composant lors d’un stress CDM, un banc de 
caractérisation en impulsion VF-TLP (Very Fast TLP) a été développé par H.Gieser [53] 
(Figure 1-24) fonctionnant en réflectométrie temporelle. Il permet de générer des impulsions 
carrées de temps de montée <500ps et de durée de 3,5ns comparables en énergie au CDM. 
Dans ce système, une impulsion de tension incidente d’une courte durée définie par la 
longueur de ligne TL1 se propage du générateur d’impulsions vers le DUT (‘Device Under 
Test’), via TL1 et S1, puis cette onde est réfléchie par le DUT.  Les tensions incidente et 
réfléchie sont mesurées grâce à une sonde de tension placée entre S1 et TL2. En particulier, le 
test VF-TLP permet d’évaluer la rapidité de déclenchement de la structure de protection et 
également sa capacité à absorber l’énergie correspondante.  
Nous avons pu évaluer un premier banc de test, Celestron 1 [54] (Figure 1-25(b)), 
proposé par Oryx qui peut faire ce type de mesures. Il peut générer des impulsions de durée 
1,5ns, 2,5ns, 5ns en mode vf-TLP. Les temps de montée sont ajustables à 100ps, 175ps ou 
300ps à l’aide des filtres. Le générateur peut atteindre une tension maximum de 1kV et un 
courant de 18-20A. Le banc de test consiste en un générateur d’impulsions, un appareil 
Keithley pour la mesure de courant de fuite, un PC interne, un contrôleur, un boîtier de 
mesure ou Point Of Distribution (POD) piloté par le PC pour les relais des différents phases 
de la mesure, deux cartes de test pour le Device Under Test (DUT) pour boîtier 48 broches et 
100 broches, des pointes hautes fréquences pour mesures quatre points sur tranches de 
silicium.  
 
Chapitre 1 – Décharges Electrostatiques dans l’industrie microélectronique 
 36 
 
Figure 1-24 : Schéma électrique du montage vfTLP. 
 
Dans le cas d’une mesure de type vf-TLP en configuration TDR-O (‘Time Domain 
Reflection-Overlapping’) montré dans la figure 1-23, le système mesure les impulsions 
incidentes et réfléchies et fait l’addition de VIncident et VRéflexion pour calculer VDUT : 
 
 
(a) 
 
(b) 
Figure 1-25 : (a) Distribution de l’énergie dans le système de mesure TDR-O; (b) Testeur Celetron Ι 
de l’Oryx. 
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   où Z0 est la résistance en série dans le système. 
 
Chapitre 1 – Décharges Electrostatiques dans l’industrie microélectronique 
 37 
1.5.3  Test TLP par couplage capacitif (Capacitively 
Coupled TLP) 
 
Pour exploiter les avantages du test vf-TLP pour évaluer la robustesse CDM, Wolf et 
al. [55] ont proposé une méthode appelée cc-TLP (‘Capacitively-Coupled TLP’).  
 
 
Figure 1-26 : Différences entre le test vf-TLP et cc-TLP.  
 
Cette approche applique un signal d’entrée (positif et négatif) avec un temps de 
montée de quelques centaines de picosecondes sur une seule broche du composant sous test 
sur le silicium ou le boîtier. Le composant est placé sur un plan de test métallique qui est 
couplé à la masse globale par une capacité connectée entre le plan de test et la masse. Cette 
capacité de couplage représente la capacité parasite du boîtier du composant sous test CDM. 
Les signaux mesurés consistent en une impulsion incidente et une impulsion réfléchie. Le 
courant de charge et la tension sur le composant sous test (DUT) et la capacité de couplage 
peuvent être calculées également. Par rapport au test CDM, la méthode cc-TLP résulte en une 
meilleure reproductibilité et la possibilité de test sur le silicium. Le choix de la capacité de 
couplage varie selon le boîtier étudié.  
 
1.5.4  Corrélation entre les tests de qualification et les 
mesures du type TLP 
 
Les différentes méthodes de test dédiées à l’ESD que nous venons de présenter 
permettent la caractérisation lors d’une décharge électrostatique ou en régime de fort courant 
d’un circuit ou d’un élément de protection. Les caractérisations ESD selon les modèles 
HBM, MM ou CDM, ne fournissent qu’une tension de défaillance indiquant la sensibilité 
globale; et ils sont utilisés dans l’industrie pour évaluer la robustesse des circuits intégrés aux 
décharges électrostatiques. Par contre, la caractérisation TLP et VF-TLP permettent de mieux 
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comprendre le fonctionnement dynamique d’un composant de protection ESD en régime de 
fort courant.  
Il est possible de configurer un équipement TLP pour que la densité d’énergie dissipée 
dans le composant à chaque impulsion soit comparable à la densité d’énergie d’une impulsion 
HBM ou CDM, en fixant la durée d’impulsion à environ 100ns ou 2-5ns respectivement 
(Figure 1-27). Il faut noter que dans le cas du test TLP, le temps de montée de l’impulsion est 
d’environ 2ns et le pic de courant peut atteindre 5A ; dans le cas du test vf-TLP, le temps de 
montée de l’impulsion peut varier entre 150ps et 300ps et le pic de courant est très important, 
jusqu’à une dizaine d’Ampères.     
 
 
Figure 1-27 : Comparaison des formes d’onde des impulsions utilisées pour les caractérisations 
ESD, TLP et VF-TLP 
 
Idéalement, on peut alors établir l’équation de corrélation suivante entre la tenue en 
HBM (VHBM) d’une structure et le courant maximal qu’elle peut supporter en TLP (ITLP_max) :  
S
HBM
R
V
=TLP_maxI  Eq. 1-16 
où RS est la résistance de 1500 ohms dans le modèle HBM. 
 
Généralement, ITLP_max est défini comme le courant correspondant au second claquage 
du composant It2. Il est cependant fréquent que le critère de défaillance utilisé dans la 
procédure de test HBM soit atteint bien au-delà de la valeur de It2. La littérature rapporte, en 
effet, un coefficient de corrélation tension HBM maximale en kV sur courant TLP maximum 
en A compris entre 1,5 et 2. 
Le test vf-TLP est un outil efficace pour étudier le comportement de déclenchement 
d’une structure de protection ESD spécialement dans le cas des stress rapides. L’énergie 
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dissipée dans le composant pendant un stress vf-TLP est aussi comparable à un stress CDM 
(Figure 1-27). Cependant, le stress vf-TLP ne simule pas un stress CDM entier (positif et 
négatif pendant un stress). De plus, nous avons vu dans la partie précédente que le stress 
CDM est un événement de décharge ne concernant qu’une seule broche, et le test vf-TLP 
s’applique sur deux broches. Le phénomène physique et le comportement de décharge sont 
totalement différents. Lorsque le courant de décharge est très rapide, les capacités parasites 
varient beaucoup et dépendent du boîtier et des composants à tester, de l’environnement, ainsi 
que l’effet de peau. Par conséquent, il n’y pas de corrélation directe entre le test CDM et le 
test vf-TLP en terme de courants de seuil de défaillance. Il est utilisé actuellement pour 
étudier la réponse dynamique du composant de protection ESD vis-à-vis du stress 
extrêmement rapide et le phénomène de surtension dans le cas où le composant de protection 
se déclenche lentement. Il reste un outil très utile pour comprendre le phénomène CDM au 
niveau de la réponse dynamique et devient une méthode indispensable.   
 
Le test cc-TLP est donc plus proche du stress CDM au niveau du phénomène physique. 
La décharge est effectuée sur une seule broche. En assurant les mêmes valeurs maximums des 
courants de décharge entre le test CDM et cc-TLP, les études de corrélation entre cc-TLP et le 
test CDM montrent que cette méthode est capable de reproduire des signatures de défaillance 
similaires selon [56, 57].  
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1.6  Problématique du stress CDM 
 
Avec le progrès de la technologie moderne, on comprend que la décharge CDM 
devient la cause majeure des défaillances ESD pour les circuits intégrés et il constitue un défi 
pour le développement de protections ESD à cause du manque de compréhension de sa nature 
complexe. 
 
1.6.1  Courant rapide et important 
 
D’abord, l'amplitude des courants pics générés par le test CDM est souvent très 
importante comparée aux valeurs obtenues avec les modèles HBM et MM. Les protections 
ESD doivent être conçues pour se déclencher rapidement et supporter une densité de courant 
élevée bien que l’énergie dissipée est plus faible par rapport aux tests HBM/MM. Compte 
tenu de la rapidité du phénomène, lorsque le temps de transit de la structure de protection est 
supérieur au temps de montée du stress CDM, les structures de protection se déclenchent trop 
lentement et induisent par conséquent une surtension dans les circuits intégrés [50], 
spécifiquement dangereux pour l’oxyde de grille (grille connectée directement au plot 
d’entrée/sortie).  
 
   
(a)                                               (b) 
Figure 1-28 : (a)Comparaison de formes d’onde entre le modèle HBM/MM et CDM ; (b) Tension et  
champ électrique de claquage de l’oxyde en fonction de l’épaisseur en régime ESD [58]. 
 
Avec le développement des technologies CMOS avancées, l’épaisseur d’oxyde de 
grille a diminué significativement à quelques nanomètres actuellement, notamment 3-5nm 
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pour la technologie CMOS45nm. Il consiste en juste quelques molécules et pose un vrai 
problème de fiabilité vis-à-vis du stress ESD/CDM. Les coins et les bords de grille (le ‘bird  
beak’ en anglais) sont les plus vulnérables car le champ électrique y est plus élevé et donc la 
tension de claquage plus faible. 
 La figure 1-28(b) montre l’évolution de la tension de claquage en fonction des 
épaisseurs d’oxyde de grille en régime CDM [58].  Il est indiqué que la tension de claquage 
d’oxyde BVox est seulement de 4,5V pour une épaisseur de 1,5nm. Les niveaux maximals des 
tests HBM et CDM et la fenêtre de conception sont donc significativement diminués. 
 
1.6.2  L’influence des boîtiers 
 
Contrairement aux modèles HBM et MM, pour tous les types de tests CDM, quelque 
soit le mode de charge, pendant le stress CDM, le composant est lui-même chargé puis 
déchargé à travers l'une de ses broches. Le boîtier joue un rôle significatif pour le courant de 
décharge car ses capacités parasites stockent la majorité de charges et deviennent la principale 
source pendant la décharge CDM [49, 50, 59]. Dans le cas du stress FCDM, lorsque le 
composant est placé avec les broches en l’air dans un champ électrique, les capacités parasites 
entre la masse globale et le plan métallique CSUB, les broches CPIN, et les lignes métalliques du 
circuit CMETAL, sont chargées à la tension VCDM. Parmi toutes ces capacités parasites, celle du 
plan métallique sur lequel le silicium est collé dans le boîtier, appelé CSUB, a la valeur la plus 
élevée  [49, 59], ce qui signifie une source de charges plus importante et la création de 
chemins de décharges traversant le substrat.    
 
 
Figure 1-29 : Eléments parasites du boîtier sous test FCDM. 
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CSUB varie typiquement de 1 à 100pF selon le type de boîtier utilisé. De même, on 
observe d'importantes variations sur les valeurs de la résistance RPIN  (0 à 25 Ohms), la 
capacité et l’inductance LPIN  (1 à 100nH) dues aux fils de connexion et les broches selon leur 
position [49, 50].   
C. Duvvury a publié récemment des résultats montrant la dépendance vis-à-vis du  
boîtier et des fils de connexion pour la performance CDM [58]. Ainsi, les produits montés 
dans les boîtiers du type QFP, TQFP et BGA ont le plus grand risque face aux stress CDM 
(Figure 1-30). La performance CDM du produit diminue lorsque le nombre de broches et la 
surface du boîtier utilisé augmentent (Figure 1-30). Ceci peut être expliqué par une 
augmentation significative des charges stockées dans le boîtier lorsque la surface du boîtier 
utilisé augmente.  
Par contre, un phénomène de saturation du courant de décharge CDM maximum est 
observé lorsque la surface du boîtier augmente pour le même niveau de tension de pré-charge 
(Figure 1-32). Ces études permettent d’améliorer la performance CDM en choisissant certains 
boîtiers, mais la conception ESD/CDM reste toujours très contraignante. Plus de 
compréhension physique sur les mécanismes de défaillance associés au stress CDM est 
toujours nécessaire. 
 
 
 
Figure 1-30 : Performance CDM en fonction 
des boîtiers. 
Figure 1-31 : Performance CDM selon différents 
boîtiers (surface et nombre de broches). 
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Figure 1-32 : Saturation des courants maximaux en fonction de la surface du boîtier. 
1.6.3  Complexité des chemins de décharge  
 
Lors de la décharge CDM, la distribution des courants/charges dans le composant est 
critique pour la protection et n’est pas simple à décrire. Nous définissons les sources de 
charges par les capacités parasites de chaque partie. Par conséquent, nous considérons d’abord 
la source de charges la plus importante (CSUB). Les charges sur le plan métallique,  traversent 
le substrat et passent par les chemins les moins résistifs jusqu’à la masse globale par la sonde 
de décharge « pogo pin ». Généralement, trois types de chemins de décharge sont 
possibles [49] (Figure 1-33):  
 
Chemin 1 : Les prises de contact du substrat sont court-circuités à la ligne de masse 
connectée au composant de protection ESD; c’est un chemin métallique peu résistif et 
désirable pour la conception de protection. 
Chemin 2 : Les jonctions PN peuvent contribuer à la décharge aussi si elles sont 
connectées aux lignes de bus par les chemins peu résistifs, mais différentes polarisations des 
jonctions modifieront les chemins de décharges et les potentiels également. 
Chemin 3 : Lorsqu’on considère le courant de décharge d’un signal transitoire, les 
capacités parasites d’oxyde peuvent stocker des charges et fournir un chemin de décharge par 
couplage pendant le stress CDM.   
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Figure 1-33 : Différents chemins de décharge possibles pendant le stress CDM. 
 
 Pour les chemins par l’oxyde, même si un courant très faible se présente dans 
la région d’oxyde, les combinaisons des différents chemins de décharge, notamment chemin 1 
et chemin 3, peuvent provoquer une chute de tension importante aux bornes de l’oxyde de 
grille par la relation suivante si la résistance du substrat ou Epi-P est élevée et le chemin 2 est 
polarisé en inverse : 
)+( ⋅Ι + = ∆ 21_1 xxEpiBUSCDMxoxyde RRVV  Eq. 1-17 
Lorsque la tension aux bornes de l’oxyde de grille est supérieure à la valeur maximum 
qu’il peut supporter, il sera dégradé.  
 
En conclusion, la stratégie de protection contre les décharges de type CDM est plus 
compliquée et doit être basée sur une vision globale prenant en compte l’effet du boîtier et des 
principaux éléments parasites. Elle consistera principalement en la construction d’un réseau 
des chemins de moindre résistance et à éviter la génération de surtensions sur l’oxyde de 
grille.   
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1.7  Modélisation et simulation ESD/CDM 
 
Après une trentaine d’années d’étude, la conception de la protection ESD est 
aujourd’hui considérée comme un métier multidisciplinaire incluant de la mécanique, du 
thermique, et de la physique du dispositif. La figure 1-34 décrit une vision globale de la 
problématique de la protection ESD. Il s’agit de la compréhension de la physique 
fondamentale jusqu’aux dispositifs nano-structurels, ainsi que la maîtrise au niveau du circuit 
et du système. Face à la  compétition industrielle, le temps de mise sur le marché (‘time to 
market’ en anglais) est de plus en plus court. Pour répondre à cette accélération du 
développement des technologies, il est nécessaire de développer des outils informatiques afin 
de prédire les défaillances possibles et d’améliorer la stratégie de protection ESD dès le début 
de la phase de conception. La modélisation des structures de protection ESD et la simulation 
ESD pour la conception du produit sont alors bien appréciées et nécessaires.  
 
Figure 1-34 : Résumé du flot de conception de protection ESD. 
 
De nombreuses études ont été menées pour déterminer le comportement du composant 
lors d’un stress ESD/CDM. La plupart ont mis l’accent sur la modélisation du composant de 
protection ESD [60-63], incluant le repliement (‘snapback’). Certains autres s’intéressent à la 
simulation du comportement des entrées/sorties (‘I/O’) ou du circuit entier. 
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Dans le premier cas, les éléments utilisés comme dispositifs de protection contre les 
ESD sont des composants classiques (diode, résistance, transistor bipolaire, transistor MOS, 
etc) dont le dessin technologique est adapté aux régimes de fort courant dans lesquels ils 
opèrent lors d’une décharge. Mais, les modèles SPICE standard ne sont pas adaptés aux 
régimes extrêmes pour la décharge ESD, comme les très fortes densités de courant, le 
claquage par avalanche des jonctions, le repliement, la modulation de conductivité, etc…Pour 
cela, les modèles standards doivent être étendus. Deux approches sont envisageables : la 
première consiste à développer un modèle complet et spécifique [61, 64], basé sur les 
mécanismes physiques mis en jeu et les charges injectées. L’inconvénient majeur de cette 
approche est qu’elle nécessite une extraction complète des paramètres électriques du nouveau 
modèle. La seconde méthode plus couramment appliquée est d’utiliser et d’enrichir les 
modèles du type SPICE existants (‘macro-modélisation’).  De nombreux modèles ont été 
étudiés pour les structures de protection ESD seules (‘stand-alone’) et les dispositifs qui 
influencent la performance de la protection : Diode [65], ggNMOS [66-69], SCR [70, 71], la 
résistance [64, 72], ainsi que les interconnexions [73]. La simulation physique, par exemple 
‘TCAD Sentaurus’ est largement utilisée pour la compréhension physique du composant en 
régime ESD. Les bipolaires parasites d’un MOS sont pris en compte. Le phénomène 
d’avalanche peut être modélisé correctement par une source de courant contrôlée par le 
courant du collecteur. De plus, l’effet thermique, le temps de transit dans la base (‘base transit 
time’), et les capacités non-linéaires des jonctions collecteur/base et émetteur/base qui 
influencent le comportement dynamique doivent être modélisées avec un grand soin afin que 
la simulation soit prédictive.  
Dans le cas concernant la simulation du circuit complet (‘full-chip’ simulation) pour 
optimiser la performance du circuit contre les décharges, la modélisation prend une dimension 
plus globale, en incluant le testeur CDM, le boîtier, les I/Os, les ‘buffers’, le circuit interne et 
le substrat, etc. Lee et al. ont proposé une stratégie de modélisation du circuit simplifiée, 
appelée ‘divide-and-conquer’. Il modélise chaque sous-circuit par des résistances de bus et 
des capacités équivalentes (macro-modélisation) par rapport aux bus Vdd et Vss [74-76], 
extraits à partir du layout par un logiciel iLEX [77]. M. Etherton et S. Sowariraj conseillent 
une modélisation plus complète qui prend en compte le circuit interne, et le substrat car il a 
été montré que la capacité du substrat joue un rôle significatif pendant la décharge CDM [78]. 
Grâce à des logiciels commerciaux d’extraction des parasites du layout, une telle approche de 
simulation montre une bonne corrélation avec les mesures [49, 50]. Toutefois, une stratégie de 
modélisation plus complète nécessite des ressources informatiques importantes et peut poser 
des problèmes de convergence et des difficultés d’extraction.   
Chacun de ces travaux complexes a permis d’avancer dans la compréhension du 
phénomène CDM. Cependant, beaucoup d’efforts s’orientent vers les outils EDA pour 
vérifier la robustesse du produit. Le défi de la modélisation et la simulation ESD/CDM réside 
principalement dans le compromis entre la précision et la faisabilité de la simulation.
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2.1  Fiabilité des circuits intégrés vis-à-vis du 
stress ESD/CDM 
2.1.1  Introduction 
 
La fiabilité est l’aptitude d’un dispositif à accomplir une fonction requise dans des 
conditions données pour une période de temps donnée. Elle se mesure par une probabilité de 0 
à 1, ou de 0 à 100%. Une fois les circuits insérés dans un système, on constate leur temps 
moyen de fonctionnement correct avant la première panne, MTTF (Mean-Time To Failure). 
Leur taux de panne (autrement dit, taux de défaillance) en fonction du temps (nombre de 
pannes par unité de temps) est donc 1/MTTF. Celui-ci se note λ(t)  qui exprime la fiabilité du 
système étudié.   
Lorsque l’on dispose d’un nombre important de composants ou d’équipements 
identiques, on peut faire des relevés de la durée de vie moyenne de ces composants. Les 
résultats montrent que le taux de défaillance λ de composants électroniques et les systèmes 
suivent la courbe classique dite en «baignoire» (Figure 2-1):  
 
 
Figure 2-1 : Courbe en baignoire. 
 
 Au début de la vie du composant, la «période de jeunesse», on constate une 
mortalité assez élevée, le taux de mortalité décroissant ensuite rapidement lorsque 
le composant a franchi avec succès les dangers de sa jeune vie. Cette période suit 
une loi de Weibull où λ diminue avec le temps : λ = λ0·tn, n étant négatif. 
 Ensuite, le taux de défaillance se stabilise et reste constant pendant la «période 
utile». 
 Une période dite de vieillissement où l’augmentation du taux de défaillance est 
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due à l’usure critique des pièces. Cette usure critique a pour conséquence qu’un 
stress peu important provoque une défaillance et donc le taux de défaillance de 
l’ensemble augmente. Les défaillances se produisent de plus en plus fréquemment 
avec le temps, λ est croissant au cours du temps et correspond à une loi de Gauss 
ou loi normale. 
 
Depuis une dizaine d’années, la fiabilité des composants est un des facteurs majeurs 
conditionnant le développement de la microélectronique. Les niveaux de la fiabilité exigés 
maintenant dans la plupart des applications sont extrêmement élevés. Pour beaucoup 
d’applications, c’est pratiquement le «zéro défaut» qui est demandé sur une durée de vie 
déterminée. Le problème des décharges électrostatiques est devenu très critique dans le cadre 
des applications à haute fiabilité et en particulier pour le spatial et la sécurité dans 
l’automobile. Notamment le déclenchement intempestif d’«air bag» dans les premières 
générations de véhicules ainsi équipés a été attribué à un phénomène de décharge 
électrostatique [1]. 
Dans le cas des décharges CDM, les protections ESD utilisées dans les circuits 
risquent de ne pas être suffisantes pour protéger le coeur du circuit à cause d’un temps de 
montée très court (<0,5 ns) ainsi qu’un mécanisme de décharge très différent des autres 
modèles ESD, les protections actuellement employées pour offrir un chemin pour évacuer les 
décharges électrostatiques peuvent être inefficaces et induire l’apparition de dégradations au 
niveau du coeur du circuit, typiquement la dégradation d’oxyde. Ces dégradations, même 
minimes, peuvent poser des problèmes de fiabilité.  
 
2.1.2  Techniques de détection des défauts  
 
Différentes techniques, comme la mesure du courant de fuite ou de consommation, la 
mesure des paramètres S ou du bruit basse fréquence (BF) [2], sont souvent employées 
comme outils de mesure de la qualité des composants et pour détecter la présence de 
dégradations. Une majorité des techniques utilisées pour la détection des dégradations sont 
focalisées sur la caractérisation des oxydes, comme le SILC (Stress Induced Leakage Current), 
et la variation de capacité en fonction de la tension C(V). La mesure du courant de fuite et de 
consommation statique Iddq (‘quiescent power supply current’) et dynamique Iddt (‘ transient 
power supply current’) est utilisée pour déceler la présence de défauts dans un circuit complet. 
L’utilisation des mesures de bruit basse fréquence et des paramètres S permet de caractériser 
les transistors voire les circuits et de détecter des dégradations difficilement détectables par 
les mesures classiques.  
1) La mesure SILC est un bon indicateur pour la prédiction de la durée de vie de 
l’oxyde. En effet, elle est liée à la charge au claquage (en anglais ‘charge to breakdown’) QBD 
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et au ‘temps jusqu’au claquage’ tBD. C’est l’approche la plus souvent utilisée pour qualifier 
l’oxyde (voir Chapitre 1). 
2) L’évolution de la caractéristique C(V) d’un oxyde de grille dans le cas d’un MOS 
peut nous renseigner sur la dégradation induite par le stress électrique. Le piégeage de charges 
ou la création de pièges dans l’oxyde ou à l’interface modifient la capacité drain/grille ou 
substrat/grille dans les basse et haute fréquences ; ceci permet de calculer la capacité 
d’interface et de retrouver la densité de pièges à l’interface [2, 3]. Il est possible en utilisant la 
variation de la tension de bande plate d’extraire la quantité de pièges dans l’oxyde [4].  
3) La mesure du courant de fuite (IDDq) du circuit est la méthode de détection la plus 
utilisée. Elle consiste à polariser le circuit dans le mode pour lequel il consomme le moins. 
D’autre part, IDDt (régime transient) correspond au courant en fonctionnement normal. Les 
augmentations ou les différences dans le comportement temporel de ces courants permettent 
de détecter la présence de défauts et/ou leurs évolutions [5]. 
Cependant, avec l’augmentation du courant de fuite provoqué par les oxydes de plus 
en plus minces, les mesures de courant de fuite et de consommation sont évidemment de 
moins en moins sensibles. Par exemple, si le courant de fuite est de l’ordre du µA, une 
variation de l’ordre du nA sera très difficile à détecter. Or c’est l’ordre de grandeur associé à 
une dégradation suite à un stress par décharges électrostatiques. Ainsi, juste après le stress 
ESD, on ne pourra pas détecter de caractéristiques électriques en dehors des spécifications. 
Avec le temps, le circuit ayant subi le stress ESD est susceptible de se dégrader et de conduire 
au  dysfonctionnement du composant. La source de ce phénomène qui évolue avec le temps et 
résultant d’une décharge électrostatique affectant un circuit microélectronique peut être 
qualifiée de défaut latent. Un défaut latent non détecté peut induire une diminution de la 
durée de vie ou une augmentation du taux de défaillances.  
4) Le bruit en basse fréquence (‘Low Frequency Noise’ ou LFN) décrit l’ensemble de 
toutes les perturbations indésirables dans le système électrique, qui se superposent au signal 
utile et qui ont tendance à masquer son contenu. Grâce à la mesure fréquentielle de cette 
perturbation [6], tout bruit électrique se manifestant sous forme de fluctuations aléatoires et 
spontanées de la tension et/ou du courant provoquées par différents processus physiques 
apporte énormément d’informations dans le domaine de la basse fréquence (inférieur à 
1 MHz). En identifiant les diverses sources de bruit, il est possible d’avoir des informations 
sur les défauts physiques des composants ou des matériaux. Ces informations peuvent être 
utilisées pour la détection des défauts avec une haute sensibilité et/ou optimiser la fabrication 
ou la technologie, notamment pour qualifier le diélectrique ou les produits RF. Différentes 
sources de bruit sont présentées dans la figure suivante. Elles consistent principalement en 
quatre types: le bruit de diffusion, le bruit de grenaille, le bruit 1/f, et le bruit G-R de 
Génération-Recombinaison. 
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Figure 2-2 : Différentes sources de bruit possibles en basse fréquence dans un composant. 
 
a- Bruit de diffusion  
 
Dans tous les circuits et composants, il existe le ‘bruit de diffusion’ résultant des 
interactions des électrons libres avec les atomes du réseau cristallin qui provoquent des 
fluctuations aléatoires et spontanées de la vitesse des électrons. Ces fluctuations existent 
même en l’absence de champ électrique appliqué au semiconducteur. Ce bruit est donc le 
bruit minimum généré par un échantillon parfait, et représente normalement un processus 
physique large. Cependant, il reste équivalent au bruit thermique (‘thermal noise’ ou 
‘Johnson-Nyquist noise’) en présence de champ électrique tant que la mobilité des porteurs 
suit la loi d’Ohm exprimée dans l’équation Eq.2-1. Dans ce cas, il est purement 
thermodynamique et sa densité spectrale (l’amplitude du bruit) Si est proportionnelle à la 
température et inversement proportionnelle à la résistance électrique du dispositif (Eq.2-2). 
kT
qD
=µ  Eq. 2-1 
R
kT
S i
4
=       Eq. 2-2 
où µ est la mobilité des porteurs; q est la charge de l’électron (q = 1,6e-19) ; k est la 
constante de Boltzmann (1,38e-23 J/K) ; D est le coefficient de diffusion : T est la 
température en Kelvin ; R est la partie réelle de l’admittance du cristal. 
 
b- Bruit de grenaille 
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Contrairement au bruit thermique qui ne fait pas intervenir la nature du transport 
électronique, le bruit de grenaille (‘shot noise’) n’existe que lorsque le courant électrique est 
collecté sous la forme d’une quantité aléatoire dans le temps. Ce bruit est proportionnel au 
courant électrique moyen et à la charge q des porteurs (q = 1,6e-19) : Si=2qI. Il résulte du 
passage des porteurs à travers une barrière de potentiel, du type de celle induite par la 
présence d’une jonction. 
 
c- Bruit de Génération-Recombinaison  
 
Le bruit de génération-recombinaison G-R est associé au processus de génération et de 
recombinaison de porteurs, spécifiquement dans les composants semiconducteurs, et peut être 
utilisé pour caractériser la qualité cristallographique du matériau. Il est lié à la présence de 
défauts dans le semiconducteur qui se traduit par l’existence d’un niveau d’énergie dont les 
fluctuations de l’occupation au cours du temps entraînent celle du nombre de porteurs libres 
du réseau. Trois types de défauts possibles sont proposés comme étant à l’origine de ces 
fluctuations. D’abord, un défaut de type ‘centre de recombinaison’ provoque une capture 
successive d’électrons de la bande de conduction et de trous de la bande de valence. Le défaut 
de type ‘centre de génération’ provoque une émission successive d’électrons et de trous dans 
la bande de conduction et de valence. Le défaut de type ‘piège à électrons ou à trous’ 
provoque l’émission et la capture alternative d’un même type de porteurs. Ce phénomène est 
le plus souvent rencontré dans les dispositifs semiconducteurs. 
La densité spectrale du bruit G-R s’exprime par loi suivante : 
où V est le volume du semiconducteur, n la densité de porteurs de charges, I la valeur 
moyenne du courant qui le traverse, N∆  la fluctuation du nombre de porteurs, ω la pulsation, 
et τ  la constante de temps associée au processus de génération recombinaison.  
Dans l’équation Eq.2-4, le terme Ec-Et représente l’énergie d’activation du piège 
considéré (l’écart entre son niveau d’énergie Et par rapport à celui de la bande de conduction 
Ec), σn  sa section efficace de capture, thv et Nc respectivement la vitesse thermique des 
électrons et la densité d’états de la bande de conduction. 
Dans cette expression de la densité spectrale du bruit en courant, nous pouvons noter 
des propriétés fondamentales du bruit (G-R) : Son amplitude, en courant, est inversement 
proportionnelle au volume du semiconducteur considéré V. Elle est maximale lorsque le 
22
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niveau de Fermi est proche du niveau du piège. Elle est proportionnelle au carré du courant 
traversant le dispositif. Ses évolutions fréquentielles sont celles d’un spectre lorentzien 
caractérisé par un plateau pour des fréquences telles que ωt << 1 et par une décroissance en 
1/f2 à partir de f = 1/2pit. Selon l’équation Eq.2-5, la constante de temps du piège est 
dépendante de la température par l’intermédiaire de thv et Nc. Lorsque le piège se trouve dans 
la région active, et que la modification de l’état de charge du piège induit une fluctuation de 
courant observable, il génère un bruit important et permet une identification complète du 
processus de capture. Ainsi, lorsque que la fréquence de coupure (‘cut frequency’) du 
processus n’est pas trop inférieure à la fréquence minimale d’observation et que le plateau de 
bruit G-R a une amplitude suffisante, le bruit G-R sera observable par la mesure.    
Il faut noter que, dans le cas particulier d’un seul centre recombinant, le bruit est 
appelé RTS (‘Random Telegraph Signal’) ou bruit du télégraphiste. Le courant fluctue entre 
deux valeurs comme un signal discret.  Certains chercheurs ont montré que le bruit RTS est 
lié à l’ouverture et à la fermeture de chemin de conduction dans l’oxyde. Ainsi, il est possible 
d’étudier le bruit RTS associé au courant qui traverse un oxyde [7] ou provoqué par la capture 
et l’émission de porteurs par les pièges présents à l’interface Si/SiO2 [8]. 
 
d- Bruit de scintillation ou en 1/f  
 
Il se caractérise par le fait que la puissance du bruit dans la bande de fréquences 
d’observation est inversement proportionnelle à la fréquence d’analyse, d’où sa dénomination 
de bruit en 1/f. Ce bruit est causé soit par les fluctuations du nombre de porteurs, dues à des 
processus de génération-recombinaison sur plusieurs pièges simultanément en surface ou à un 
interface; soit par les fluctuations de la mobilité des porteurs associées aux collisions électron-
phonon en volume [9] et qui serait irréductible puisque lié à la nature même du transport des 
charges. Le ‘bruit en 1/f de surface’ et le ‘bruit en 1/f de volume’ peuvent souvent coexister 
[10]. La densité spectrale Si(f) peut s’écrire avec la formule générale suivante : 
 
 
où k est une constante, γ est compris entre 0,8 et 1,2, et β entre 1 et 2. Quelle que soit 
son origine, le bruit en 1/f est directement dépendant du nombre de porteurs libres participant 
à la conduction dans le matériau semiconducteur. 
 
 
Modèle  
β
γ INf
k
fS i =)(  Eq. 2-5 
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Un modèle simple de la densité spectrale de bruit permet de décrire le spectre mesuré 
[2]. Ce modèle est basé sur l’expression de toutes les densités spectrales des différentes 
sources de bruit.  
Dans l’équation Eq. 2-7, le premier terme A correspond au bruit blanc (2qI+4kT/R), le 
second terme B au bruit en 1/f  qui est attribué à la fluctuation du nombre de porteurs ou de 
leur mobilité, et le dernier représente la somme du bruit G-R qui correspond à la présence 
d’un ou plusieurs centres de génération/recombinaison ou à des pièges situés dans l’oxyde 
et/ou à l’interface Si/SiO2. fci correspondent aux différentes fréquences de capture et 
d’émission des charges aux différents centres de génération/recombinaison. 
 
Mesures de bruit basse fréquence 
Les mesures de bruit basse fréquence, sont effectuées dans une cage de Faraday afin 
d’annuler l’influence électromagnétique de l’environnement. Le bruit du composant est 
généralement mesuré en régime établi en veillant à éliminer les signaux susceptibles de 
masquer le bruit. Une alimentation par batterie est nécessaire pour alimenter l’amplificateur 
transimpédance et le système de polarisation. Tous les éléments du banc ont  pour impédance 
caractéristique 50Ω. Le banc de mesure basé sur le transimpédance [6] consiste à enregistrer 
le spectre en fréquence du courant qui traverse la structure ou le circuit pour une polarisation 
donnée. Son principe est décrit par le schéma Figure 2-3. Il se compose d’un système de 
polarisation résistif, la résistance de polarisation doit être la plus élevée possible (de 47kΩ à 
10MΩ) afin d’avoir un bruit thermique lié à cette résistance suffisamment faible. 
L’amplificateur transimpédance (TAi pour ‘Transimpédance-input’ et TAo pour 
‘Transimpédance-output’) amplifie les fluctuations de courant et les transforme en 
fluctuations de tension. Une capacité de découplage de 100µF a été introduite pour isoler les 
étages TAs et la source de polarisation du DUT en éliminant le signal continu. La mesure du 
bruit à basse fréquence (jusqu’à quelques centaines de Hz) peut être effectuée grâce à 
l’analyseur de spectre (HP89410A) avec deux canaux qui fait une transformée des signaux en 
tension aux sorties du TAi et du TAo, du domaine temporel au domaine fréquentiel. 
Six interrupteurs S1-S6 permettent d’obtenir les différentes configurations du banc, 
afin de mesurer le bruit du banc, les gains du TAi ou/et TAo, ainsi que le bruit du DUT 
(Tableau 2-1). 
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Figure 2-3 : Principe du banc de mesure du bruit en basse fréquence basé sur le transimpédance[6]. 
 
 S1 S2 S3 S4 S5 S6 
Mesure du bruit du banc ○ ○ ○ ○ ○ Flottant 
Mesure du gain  (TAi) ● ○ ● ● ● ● 
Mesure du gain  (TAo) ○ ● ● ○ Flottant ○ 
Mesure du bruit du DUT ● ● ○ ○ ○ Flottant 
Tableau 2-1 : Les différentes configurations du banc de mesure de bruit basse fréquence.                
(○: interrupteur ouvert ; ● : interrupteur fermé) 
 
Avant d’effectuer une mesure de bruit, un étalonnage est nécessaire. Il consiste tout 
d’abord à caractériser le bruit du banc en mettant le DUT en circuit ouvert. Les gains en 
tension/courant des étages TAi et/ou TAo peuvent ensuite être mesurés grâce à la source de 
bruit blanc intégrée à l’analyseur de spectre HP89410A mesurant la fonction de transfert. 
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2.2  Détection de défauts latents induits par le 
stress CDM sur un produit commercial  
 
2.2.1  Motivation et description du composant étudié 
 
Nous avons compris que la qualification ESD de circuit assure que le circuit garde sa 
fonctionnalité et le courant de fuite reste sous un niveau toléré après les stress ESD. Une 
légère dégradation du courant de fuite ou de la fonctionnalité est considérée acceptable pour 
la spécification. Cependant, cette légère dégradation est également la preuve que le circuit a 
subi une dégradation qui peut être un défaut latent. Ce défaut latent peut influencer le 
fonctionnement du circuit intégré ou accélérer le vieillissement. Le stress CDM est 
susceptible d’induire des défauts dans l’oxyde, par exemple, des charges piégées dans l’oxyde 
de grille qui sont généralement difficiles à détecter par la mesure du courant de fuite Iddq 
(centaines de nano-ampères) dans un circuit complexe. Afin de mieux comprendre le 
phénomène et la criticité des défauts latents induits par le stress ESD/CDM et leur impact réel 
sur la fiabilité des circuits microélectroniques, la technique de la mesure du bruit basse 
fréquence (LFN) a été utilisée pour étudier les défauts latents dans un convertisseur DC-DC 
commercial après le stress CDM.  
 
 
Figure 2-4 : Convertisseur DC-DC ; (a) Schéma fonctionnel et (b) un exemple d’application. 
 
Le composant sous test (DUT ou ‘Device Under Test’) est un convertisseur DC-DC de 
type boost  (Figure 2-4) avec le PWM (‘Pulse Width Modulation’) qui fonctionne à une 
fréquence fixée de 1MHz. La régulation est optimisée pour des applications à courants 
constants comme le driver des LEDs (‘Light Emitting Diode’) dans des applications portables, 
caméras numériques ou baladeurs MP3, etc. Il est capable de fournir une puissance maximum 
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de 500mW pour 2-5 LEDs connectées en série. Le convertisseur boost fonctionne en deux 
phases : tout d’abord, l’inductance est chargée par le courant de la batterie et l’énergie est 
stockée ; l’énergie est ensuite transmise aux LEDs par le redresseur interne. La capacité Cout 
est utilisée pour stocker l’énergie lors de la décharge de l’inductance, et fournir le courant aux 
LEDs lors de la charge de l’inductance. Les LEDs sont alors constamment alimentées.  
La tension d’entrée peut varier de 2,7V à 5,5V en fonction du besoin de puissance afin 
de conduire les différentes configurations de LEDs. Une seule résistance RFB est utilisée pour 
définir le niveau du courant traversant les LEDs (Rfb=VFB/IOUT) et sonder la tension de 
réaction (VFB) normalement régulée à 500mV pendant le fonctionnement normal. La broche 
CTRL peut être contrôlée par un signal PWM de basse fréquence (100Hz-1kHz) en modifiant 
son rapport cyclique pour changer le courant de sortie IOUT et la luminosité des LEDs. Une 
résistance de 250KΩ est connectée entre la broche CTRL et la masse afin de polariser cette 
broche à 0V lorsqu’elle est flottante. Toutefois, le circuit est protégé contre le court-circuit, la 
surtension, les échauffements trop intenses, et les décharges électrostatiques (modèle HBM 
2kV et MM 200V).    
 
Les broches réservées pour l’application du produit final sont : 
• VIN (Input Voltage) : l’alimentation du produit qui peut varier de 2,7V à 5,5V selon 
les utilisations. Une capacité céramique supérieure à 1µF/6.3V doit être connectée à 
cette broche, le plus près possible.  
• CTRL (Control) : Un signal logique de niveau haut sur cette broche active le 
fonctionnement du composant. Elle est connectée directement aux transistors MOS 
d’entrée. 
• SW (Switch) : Connexion du commutateur de puissance à l’inductance externe. Cette 
broche est l’entrée du signal d’oscillation externe et connecté au Drain d’un transistor 
LDMOS de puissance. 
• FB (Feedback) : L’entrée du signal de tension de réaction VFB sondé par la résistance 
connectée entre la branche principale des LEDs et la masse afin de former une boucle 
fermée.  
• VOUT (Output Voltage) : la sortie du convertisseur DC-DC. Cette broche doit être 
directement connectée aux LEDs et la capacité COUT (faible ESR<30mΩ, 1µF 
minimum, tension maximum 25V). 
• AGND (Analog Ground) : la masse pour les circuits analogiques de ce produit. Cette 
broche doit être connectée à PGND. 
• PGND (Power Ground) : la masse de puissance générale. 
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Pour l’étude, les produits ont été montés dans un boîtier DIL céramique de 24 broches 
(Tableau 2-1), certaines broches suplémentaires ont été ajoutées pour les tests de 
fonctionnalité. BIT<0:6> sont utilisées pour programmer les blocs digitaux. TRIM1 et TRIM2 
sont réservées pour ajuster précisément les valeurs des fonctionnements du composant. 
TEST1 et TEST2 peuvent être employées pour activer/désactiver certains blocs afin 
d’effectuer le test de fonctionnalité. 
 
  
Pin Nom Pin Nom 
1 BIT6 13 SW 
2 TRIM 1 14 VOUT 
3 BIT3 15 VOUT 
4 BIT4 16 VIN 
5 NC 17 AGND 
6 TEST1 18 NC 
7 TEST2 19 NC 
8 CTRL 20 BIT3 
9 FB 21 BIT2 
10 PGND 22 TRIM 2 
11 PGND 23 BIT1 
12 SW 24 BIT0 
Figure 2-5 : Convertisseur DC-DC monté dans un 
boîtier céramique  DIL24. 
Tableau 2-2 : Plan des broches du 
boîtier DIL24 pour le  convertisseur 
DC-DC. 
 
Concernant la spécification ESD, ce convertisseur DC-DC a été optimisé pour une 
robustesse de 2kV de stress HBM et 200V de stress MM, mais aucun test, ni de conception 
n’a été effectué vis-à-vis du stress CDM. Nous nous intéressons à la robustesse de ce produit 
vis-à-vis de la décharge CDM dans la condition où la spécification ESD est tout à fait 
satisfaisante pour les normes HBM/MM. La stratégie de protection ESD pour ce composant 
est illustrée dans la figure 3-6. Un BIGMOS déclenché par un circuit de déclenchement RC 
est utilisé entre la broche VIN et AGND. Un bipolaire npn est ajouté entre la broche CTRL et 
AGND. Les broches FB et VOUT sont connectées à PGND par la structure de protection de 
type SCR bidirectionnel (‘back-to-back’). Deux masses différentes AGND et PGND sont 
liées ensemble par deux diodes en parallèle. Un transistor LDMOS est directement connecté 
entre la broche SW et PGND comme l’étage de sortie de puissance du composant, cette 
broche est alors auto-protégée et aucune structure de protection n’est rajoutée.  
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Figure 2-6 : Stratégie de protection ESD pour le composant sous test. 
 
Technologie BiCMOS 0,8um et Tension de claquage d’oxyde en vf-TLP 
 
La technologie employée pour la réalisation de ces circuits est une technologie 
BiCMOS 0,8 µm. Il s’agit d’une technologie sur substrat P faiblement dopé (1e15 cm-3) 
comportant une couche enterrée DeepNWell pour l’isolation.  
 
 
Figure 2-7 : Tension de claquage d’oxyde pour technologie BiCMOS_0,8um. 
 
Elle dispose de trois niveaux de métal et d’un seul niveau de polysilicium. L’épaisseur 
typique de l’oxyde de grille est de 20nm ce qui correspond à une tension de claquage de 18V 
en régime statique; par contre les tensions de claquage de l’oxyde en mode pulsé augmente à 
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30V et 43V, respectivement, pour un stress  TLP de 100ns avec un temps de montée de 2ns et 
pour un stress vf-TLP de 5ns avec un temps de montée de 300ps (Figure 2-7). Puisque le test 
vf-TLP a une forme d’onde très proche de celle d’un stress CDM, il permet de définir la 
valeur de tension maximum supportée par l’oxyde de cette technologie, c’est-à-dire, la tension 
maximum de la fenêtre de conception ESD face aux stress CDM.  
 
2.2.2  Méthodologie choisie pour la mise en évidence de 
défauts latents 
 
Nous avons voulu faire une étude de la robustesse de ce produit face aux stress CDM 
et éventuellement mettre en évidence la présence de défauts latents. La méthodologie mise en 
oeuvre est décrite en détail dans la figure 2-8.  
 
 
Figure 2-8 : Méthodologie d’expérience de la détection des défauts latents induits par le stress 
CDM. 
 
La mesure du courant de fuite Iddq et le test de fonctionnalité sont des tests standards 
pour définir la qualité d’un produit. La caractéristique du bruit à basse fréquence en courant 
de l’alimentation VIN est également mesurée à chaque étape pour la détection des défauts 
latents. Après le stress CDM, les défauts éventuels sont localisés par photoémission ou EMMI 
(EMission MIcroscopy). Les composants sont ensuite stockés plusieurs mois et leurs 
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caractéristiques électriques sont à nouveau mesurées. Après le premier déstockage, un burn-in 
de 24h à 125°C est appliqué pour éliminer les pièges dans les oxydes et le composant est à 
nouveau mesuré. Pour les composants dont les caractéristiques ne sont pas revenues aux 
valeurs initiales, un vieillissement de 2000h est effectué pour détecter une évolution du défaut 
latent.  
 
2.2.3  Le plan de test CDM 
 
Vingt-quatre échantillons, de P1 à P24, ont été organisés en quatre groupes de test: six 
pièces dans chaque groupe pour les stress FICDM (Field-Induced CDM) de +/-500V à +/-2kV 
sur différentes broches sélectionnées comme des broches critiques (CTRL, SW, VIN, et 
AGND) (Tableau 2-1). Afin de limiter le nombre de défauts générés et d’éviter tout effet 
cumulatif, chaque circuit n’est stressé que sur une seule broche et pour un seul niveau de 
stress CDM. 
 
Deux pièces, P25 et P26, ont été consacrées de plus pour étudier l’effet cumulatif, 
ainsi que l’impact de la polarisation du stress grâce à l’application de stress positif et négatif 
séparément. Un stress de 5 zaps a été appliqué sur une seule broche de chaque composant 
(Tableau 2-3). Enfin, la pièce P27 a été gardée comme référence et n’a subi aucun stress 
CDM.  
 
Premier analyse des tests de fonctionnalités : 
 
Avant les stress CDM, tous les composants ont été mesurés en bruit basse fréquence et 
indiquent un niveau de bruit BF proche du bruit minimum mesurable par le banc de mesure 
de 2,3e-24 A2/Hz qui reste presque constant en fonction de la fréquence  (‘Référence’ sur la 
figure 2-10). Le test de fonctionnalité a été passé également et indique un très faible courant 
de fuite Iddq de 0,23 µA lorsque VIN=4,2V en mode ‘stand-by’ (CTRL est connecté à la 
masse afin de désactiver toutes les fonctions du produit).  
 
Juste après les stress CDM, les mêmes tests de fonctionnalité sont effectués, et 
quelque soit le niveau de stress ou sa polarité, tous les composants sont dégradés (Tableau 2-
4). Tous les circuits présentent une surconsommation plus ou mois importante allant de 
plusieurs centaines de µA pour les circuits les plus dégradés à quelques centaines de nA pour 
les moins affectés (proche du courant Iddq avant stress) (Figure 2-9). Nous nous intéressons 
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d’abord à la dégradation du courant de fuite Iddq sur VIN après les stress CDM. Nous avons 
observé que: 
1) Les stress CDM négatifs sont généralement plus agressifs que les stress positifs. 
Confirmé par les stress de 1kV et 2kV en mode non cumulé; 
2) Pour les stress de 500V en mode cumulé (5 zaps sur P25 et P26), le résultat 
confirme la tendance précédente; 
3) Pour les stress de 500V en mode non cumulé,  les résultats montrent  le contraire 
de la tendance 1), mais restent du même ordre de grandeur avec peu de 
dégradations. 
  
 
Broches 
stressés 
CDM500V 
(+) 
CDM500V 
(-) 
CDM1KV 
(+) 
CDM1KV 
(-) 
CDM2KV 
(+) 
CDM2KV 
(-) 
CTRL P1 P2 P3 P4 P5 P6 
SW P7 P8 P9 P10 P11 P12 
VIN P13 P14 P15 P16 P17 P18 
AGND P19 P20 P21 P22 P23 P24 
VIN (5 zap) *P25 *P26 
Sans * : stress CDM monocoup 1zap/pièce 
Avec * : stress CDM cumulé de 5zap/pièce 
P27 : Référence (aucun stress CDM) 
Tableau 2-3 : Plan de test CDM pour les composants étudiés.  
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Tableau 2-4 : Résultat du test fonctionnalité du DUT juste après les stress CDM.              * F: Fail   A: Alarm  (Niveau A est plus dégradé que Niveau F) 
N° Stress CDM (V) Iddq(µA@4v) FBV Freq Bef Tri 
Freq 
Aft Tri 
OLVC
O 
Vout_
SC1 
Vout_
SC2 
IL_nm
os 
IL_pm
os 
Ron_
N 
Ipeak_
max 
vuvl_e
n DSoff R_ctrl 
1 +500 1,3 F              
2 -500 0,8    F           
3 +1k 5,1 F   F           
4 -1k 390,0 F   F    F A      
5 +2k 5,3 F             F 
6 
 
CTRL 
-2k 430,0 F  F F F F F F A F F F F A 
7 +500 5,1 F              
8 -500 1,5 F A  F           
9 +1k 6,2 F              
10 -1k 22,0 F              
11 +2k 2,0 F              
12 
 
SW 
-2k 24,0 F              
13 +500 10,0 F              
14 -500 2,1 F              
15 +1k 7,0 F              
16 -1k 48,0 F  F F F F F   F F  F  
17 +2k 3,0 F              
18 
VIN 
-2k 65,0 F  F F F F F   F F F F  
19 +500 6,6 F              
20 -500 1,1 F              
21 +1k 19,0 F   F      F F F F  
22 -1k 6,7 F              
23 +2k 2,0 F              
24 
AGND 
-2k 68,0 F  F F           
25 +500 5,0 F              
26 
VIN     
(5 zap) 
-500 56,0 F              
27 REF 0,23              
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Figure 2-9 : Courant Iddq@4V sur la broche VIN en mode stand-by juste après les stress CDM. 
 
On comprend qu’un LDMOS de puissance soit auto-protégé contre les stress ESD 
grâce à sa capacité à supporter un courant très fort; les composants stressés sur la broche SW 
qui est connecté au drain du LDMOS ont été moins dégradés par rapport à ceux qui ont été 
stressés sur les autres broches (Tableau 2-4). De plus, les broches CTRL et VIN sont plus 
sensibles face aux stress CDM (Figure 2-9). 
 
Figure 2-10 : Mesures de bruit basse fréquence juste après les stress CDM. 
 
Les composants ayant le courtant de fuite le plus faible ont été sélectionnés pour la 
mesure du bruit basse fréquence (Figure 2-10). Nous avons utilisé un support adapté 50Ω 
pour la polarisation des composants. Tous les échantillons sont polarisés en mode ‘standby’, 
P1 
P2 
P3 
Référence 
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en mettant la broche CTRL à la masse, afin de désactiver le composant sous test, comme la 
configuration de test avant le stress CDM. Le bruit basse fréquence est mesuré à nouveau sur 
le courant de fuite Iddq sur VIN (VIN=4,2V). Le niveau du bruit de la pièce ‘Référence’ est 
très proche de celui du banc, mais il peut encore être différentié. Tous les circuits stressés 
montrent une augmentation importante du bruit de près de 4 décades à 10Hz. Le convertisseur 
P1 ayant subi un stress de +500V sur la broche CTRL, présente un spectre différent des autres 
circuits ayant un bruit en 1/f. Il est typique d’une source de bruit de G-R et se compose d’un 
plateau de 10Hz à 5kHz puis d’une décroissance en 1/f2. On a observé que la mesure de bruit 
confirme les mesures de courant de fuite. 
 
2.2.4  Localisation des défauts par photo-émission  
 
Une analyse de défaillance à l’aide de la photo-émission (EMMI) a permis de localiser 
une émission sur les transistors M1 (Figure 2-11 et 2-12) des composants P5 et P6 en mettant 
la broche CTRL=VIN=4,2V. Ces deux pièces sont stressées sur la broche CTRL en +2kV et -
2kV respectivement. Cependant, ce défaut n’a pas pu être détecté sur tous les autres 
échantillons dans la même configuration de test. En vérifiant le schéma électrique du circuit, 
la broche CTRL est connectée directement aux grilles des MOS d’entrée (‘hot-gate’) (Figure 
2-12). Elles sont donc directement agressées lors de l’application du stress CDM, et soit très 
sensibles. En effet, le transistor M1 est cinq fois plus petit que le transistor M0, il est donc 
plus sensible pendant le stress CDM bien que ces deux transistors subissent le même champ 
électrique.  
Nous avons ensuite focalisé notre étude sur les échantillons stressés sur la broche 
CTRL, en particulier P1, P2 et P3 qui ont des courants de fuite Iddq les plus faibles pour 
l’étude des défauts latents. 
 
 
Figure 2-11 : L’analyse EMMI de P5 et P6 qui montrent une émission sur le transistor M1 du 
circuit d’entrée (voir Figure 2-12).  
M0 
M1 
CTRL=VIN=4,2V 
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Figure 2-12 : Schéma électrique du circuit d’entrée connecté à la broche CTRL. 
 
Le circuit connecté à la broche CTRL est montré dans la figure 2-12. Nous avons vu 
que la broche CTRL sert à l’activation du convertisseur DC-DC (Chapitre 2.2.1), elle est 
directement connectée au bloc ‘Start-up’ du circuit. Une résistance R0 de 250kΩ est utilisée 
pour polariser les MOS M0 et M1 à la masse lorsque la broche CTRL est flottante. La 
protection locale entre CTRL et AGND est un transistor bipolaire npn avec base et émetteur 
connectés à la broche AGND (Figure 2-6). Une diode parasite entre le substrat et le collecteur 
conduira le courant de la masse vers la broche CTRL dans le cas d’un stress négatif. 
  
 
Figure 2-13 : Les mesures de bruit BF après les stress CDM (CTRL=0V, Iddq=270nA@4,2V  avant 
stress et Iddq=600nA@4,2V  après le stress). Les lignes solides correspondent au modèle de FIT. 
(G-R) 
(1/f) 
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Grâce au modèle FIT du bruit simplifié (Eq. 2-7), nous avons pu modéliser les bruits 
pour P1, P2 et P3 qui sont extraits dans la figure 2-13. Les coefficients de bruit 
correspondants sont donnés dans le tableau 2-4. La densité spectrale de bruit du P1 est 
largement dominée par une source de bruit G-R ayant une fréquence de coupure de 7kHz. 
Pour le P2, une source de bruit G-R ayant une fréquence de coupure de 10kHz combinée avec 
une source de bruit en 1/f fournit le meilleur accord modèle/mesure. Concernant la pièce P3, 
cet accord est obtenu pour une combinaison de différentes sources de bruit G-R, et de bruit en 
1/f. 
  
Sources de bruit P1 P2 P3 
Bruit blanc A 2×10-24 2,7×10-24 1,4×10-23 
1/f B  1,5×10-20 3,5×10-20 
G-R1 C1 1,6×10
-17 5×10-20 9×10-20 
f du G-R1 fC1 7 kHz 10 Hz 30 Hz 
G-R2 C2   2,5×10
-19 
f du G-R2 fC2   7 kHz 
G-R3 C3   1,5×10
-19 
f du G-R3 fC3   30 kHz 
( )∑ +++= i ci
cii
i
ff
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Tableau 2-5 : Les coefficients utilisés pour modéliser la densité spectrale du bruit BF. 
 
Pour l’échantillon P1, le stress appliqué est un stress positif avec une tension de charge 
CDM de +500V. On peut émettre comme hypothèse très probable que les oxydes ont été 
soumis à de forts champs électriques. Un défaut dans l’oxyde de grille d’un ou plusieurs des 
transistors MOS présents dans l’étage d’entrée est probablement créé. Ce défaut d’oxyde peut 
être de type charges piégées dans l’oxyde ou chemin de conduction au travers l’oxyde. Il 
pourrait être à l’origine de la faible augmentation du courant de fuite Iddq mesurée, ainsi que 
de la source de bruit de G-R supplémentaire observée. Ces charges (normalement positives) 
peuvent se dépiéger par excitation thermique et impliquer une diminution du courant de fuite.  
 
2.2.5  Recuit  
 
Afin de valider l’hypothèse du piègeage/dépiégeage de charges dans les oxydes, les 
composants ont été stockés dans des conditions normales, à température ambiante dans un 
sachet anti-statique, pendant une durée 3 mois. Après cette période de stockage, les 
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composants ont été caractérisés à nouveau. Comme indiqué dans le tableau 2-6, tous les 
circuits ont vu leur courant de fuite Iddq diminuer après ces 3 mois de stockage. Cette 
diminution peut très probablement être attribuée à un dépiégeage ou une neutralisation des 
charges dans les oxydes. Pour confirmer cette tendance, un recuit de 24h à 125°C a été 
effectué. 
Les mesures sur les circuits après ce recuit montrent une nouvelle diminution du 
courant Iddq qui se retrouve au niveau de celui d’un composant sain pour les pièces P1 et P2 
(200nA). Un test de fonctionnalité sur ces deux pièces permet de démontrer que la pièce P1 et 
la pièce P2 qui avaient un statut F sont à nouveau parfaitement fonctionnelles. 
 
N° Pièce P1 P2 P3 P4 P5 P6 REF 
VCDM sur la broche CTRL (V) +500 -500 +1k -1k +2k -2k NA 
Iddq@4,2V après le stress CDM (µA) 1,3 0,75 5,1 390 5,3 430 0,27 
Statut après le stress CDM F F F F F F OK 
Iddq@4,2V après 3 mois (µA) 0,76 0,62 3,9 1,0 3,7 438 0,27 
Statut après 3 mois OK OK F F F F OK 
Iddq@4,2V après le recuit (µA) 0,2 0,2 0,56 57 1,2 91 0,37 
Statut après le recuit OK OK NA F F F NA 
Iddq@4,2V après le vieillissement (µA) 0,4 0,27 NA NA NA NA 0,25 
Statut après le vieillissement OK OK NA NA NA NA NA 
Tableau 2-6 : L’évolution du courant de fuite Iddq@4,2V sur VIN. ‘Statut’ est le résultat des tests 
de fonctionnalité; ‘F’ pour ‘Failed’, ‘NA’ pour ‘Non Appliqué’. 
 
Nous avons mesuré le bruit BF du composant P1 aux différentes étapes du plan 
d’expérience : avant et après stress, pendant le stockage et après le recuit. Les résultats de ces 
mesures sont présentés sur la figure 2-14. On observe une diminution du niveau de bruit BF 
avec le temps et en particulier du niveau du plateau de bruit de G-R, comme on peut le voir 
dans le tableau 2-7 par le biais du paramètre C1. 
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Figure 2-14 : L’évolution bu bruit BF sur la pièce P1 après le stress CDM +500V et le recuit. (Les 
lignes solides superposées sur les bruits sont les courbes FIT selon le modèle) 
 
Sources de bruit 
P1 après CDM 
(Iddq=600nA) 
P1 après 1 mois 
(Iddq=450nA) 
P1 après 3 mois 
(Iddq=600nA) 
P1 après le recuit 
(Iddq=200nA) 
Bruit blanc A 2×10-24 4×10-24 4×10-24 1.1×10-23 
1/f B  1×10-22 8×10-21 1.8×10-20 
G-R1 C1 1,6×10
-17 1,5×10-21 4×10-22 7.0×10-20 
f du G-R1 fC1 7 kHz 6 kHz 7 kHz 780 Hz 
Densité 
des pièges 22
2
Vn
N∆  7,2×10-5  1,2×10-5  
( ) ( )∑ +++=+
∆
+
⋅
++=
i ci
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Tableau 2-7 : Paramètres du modèle de spectre de bruit pour le P1 au cours de la période de 
stockage. 
 
Afin d’évaluer la densité des pièges et leur évolution, nous utilisons l’équation de la 
densité spectrale de bruit G-R qui est une fonction du courant et de la densité de pièges, Eq. 2-
3. Selon ce modèle, pour le composant P1, le paramètre 222 / VnN∆   qui est associé à la densité de 
pièges diminue de 7,2×10-5 (juste après  le stress CDM) à 1,2×10-5 (après 3 mois de stockage 
à température ambiante). Avant le stress CDM, le bruit basse fréquence se réduit au terme A 
(environ 2 × 10-24) dans l’équation Eq.2-7. Après le recuit, le courant de fuite des 3 
composants P1, P2 et P3 est revenu au niveau avant le stress CDM (Tableau 2-6). Le bruit de 
P1 a beaucoup évolué : d’abord, la source de bruit G-R ayant une fréquence fC1 de 7kHz a 
Référence 
P1 
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disparu ; cela est probablement due au dépiègeage de charges piégées dans l’oxyde [11] ; 
ensuite, une nouvelle source G-R située vers 800Hz est apparu  (Tableau 2-7). De plus, une 
source de bruit en 1/f du composant P1 qui était masquée par un fort bruit G-R avant le recuit 
est maintenant visible sur le diagramme spectral pour les fréquences inférieures à 100kHz 
(Figure 2-14). En comparant au composant de référence, les bruits de P1 et de P2 restent 
encore élevés d’au moins une décade et de 3 décades à 10kHz respectivement, ce qui indique 
une augmentation significative du bruit en 1/f, malgré un retour dans les spécifications du test 
de fonctionnalité.  
La diminution du courant de fuite de 270nA@4,2V avant le stress CDM à 
200nA@4,2V après le recuit, est probablement due à l’injection d’électrons dans l’oxyde qui 
induit un champ électrique localement négatif et ensuite diminue le courant de fuite.  
On aurait pu s’attendre à ce que le dépiégeage des charges dans les oxydes permette de 
rétablir complètement les caractéristiques initiales du composant avant stress. C’est ce que 
laissait penser le test de fonctionnalité. Or les mesures de bruit BF montrent que la 
caractéristique de bruit n’est pas retournée à son diagramme spectral initial. On peut 
considérer que le défaut associé est un défaut latent. Le comportement après recuit laisse 
supposer que ce défaut latent est plutôt associé à une jonction et/ou l’interface Si/SiO2, 
probablement des micro-filaments la court-circuitant. Un tel défaut est susceptible d’évoluer 
en fonctionnement et de réduire la durée de vie du composant. 
 
2.2.6  Vieillissement 
 
Enfin, un vieillissement de 2000h a été effectué pour étudier l’influence de ces défauts 
latents sur la durée de vie du circuit stressé. La pièce P1 et la pièce Référence ont été 
polarisées sous une tension VIN=3,6V en mode de fonctionnement normal (Figure 2-4 (b)) 
avec une charge Rload qui simule les LEDs dans le cas d’une utilisation réelle. Cette 
configuration fournit un courant de consommation de 500mA pour la résistance Rload. Les 
deux pièces sont mises en marche en même temps pendant 2000h à 85°C. Les courants de 
fuite Iddq sont mesurés à 3,6V quotidiennement.  
Après 2000h, le courant de fuite de la pièce de référence garde son courant initial. Par 
contre, celui de P1 augmente légèrement à 400nA (Tableau 2-6). Le bruit BF a été mesuré une 
nouvelle fois et le résultat montre que le bruit augmente pour une fréquence supérieure à 
1kHz (Figure 2-15). 
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Figure 2-15 : Le bruit BF avant et après le vieillissement de 2000h de P1. 
 
Sources de bruit 
P1 après le  
recuit 
P1 après le 
vieillissement 
P3 après le stress 
CDM de +1kV 
Bruit blanc A 1.1×10-23 2.0×10-23 1.4×10-23 
1/f B 1.8×10-20 3.5×10-20 3.5×10-20 
G-R1 C1 7.0×10
-20 3.0×10-20 9.0×10-20 
f du G-R1 fC1 780 Hz 1 kHz 30 Hz 
G-R2 C2  1.6×10
-19 2.5×10-19 
f du G-R2 fC2  20 kHz 7 kHz 
G-R3 C3  5.0×10
-18 1.5×10-19 
f du G-R3 fC3  200 kHz 30 kHz 
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Tableau 2-8 : Les paramètres du bruit utilisés pour le modélisation du bruit BF de P1 après le 
recuit et le vieillissement et du bruit BF de P3 après le stress CDM. 
 
Selon le modèle de bruit (Tableau 2-8), le bruit en 1/f (paramètre B) augmente 
légèrement et une source de bruit G-R (paramètre C) existe toujours. Cependant, de nouveaux 
centres de bruit G-R apparaissent (C2, C3) après le vieillissement. Il est également intéressant 
de noter que le bruit de P1 après le vieillissement est similaire à celui de P3 qui a subi un 
stress CDM de même polarisation mais plus sévère (+1kV). Bien que le courant Iddq soit 
toujours dans la spécification, ce résultat montre que les défauts induits par le stress CDM ont 
bien évolué pendant l’expérience de vieillissement. 
P1 
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Deux mois de stockage après le vieillissement de P1 et la référence, les mesures de 
bruit BF sont faites à nouveau. Elles montrent que le bruit BF de P1 et celle de la pièce de 
référence n’ont pas beaucoup évolué depuis la fin du traitement de vieillissement. L’évolution 
du courant de fuite et du bruit BF peut laisser supposer que les défauts latents associés sont 
bien localisés dans des jonctions et/ou à l’interface Si/SiO2. Ils sont probablement des micro-
filaments qui se sont étendus après vieillissement. Pour comparaison, la réponse spectrale de 
P3 qui a été soumis à un stress CDM positif de 1kV est également donnée (Figure 2-16).  
 
 
Figure 2-16 : Bruit BF mesuré 2 mois après le vieillissement de 2000h sur P1 et ‘Référence’. 
 
2.2.7  Bilan des expériences 
 
Pour conclure, un bilan des expériences de la détection des défauts latents induits par 
le stress CDM nous aide à analyser les résultats avec une vision globale.  
La figure 2-17 montre que: d’abord, le stress CDM peut induire des défauts latents. 
Ces défauts sont difficiles à détecter par la technique Iddq et les tests de fonctionnalité. Par 
contre, la technique de mesure du bruit BF (‘LFN’) est clairement plus sensible pour détecter 
ces défauts latents dans un circuit complexe. Il montre qu’une première source de bruit est 
associée au piégeage des charges dans l’oxyde qui correspond à une source de bruit de type 
‘Génération-Recombinaison’. Un simple stockage à température ambiante après le stress 
CDM et un  recuit (‘burn-in’) à 125°C pendant 24h permettent de diminuer le bruit G-R; 
cependant, la densité spectrale ne revient pas à son niveau initial. Les défauts induisent une 
augmentation du bruit BF après le vieillissement accéléré pendant 2000h à 85°C, bien que le 
courant Iddq et le test de fonctionnalité indiquent toujours un statut OK.  
P3 
P1 
Référence 
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Figure 2-17 : Bilan des expériences de la détection des défauts latents induits par le stress CDM. 
 
Un bruit en 1/f généré par les fluctuations du nombre de porteurs ou leur mobilité qui 
reste après le recuit et le vieillissement peut être attribué à des défauts latents. Ces défauts se 
trouvent probablement dans les jonctions ou/et à l’interface Si/SiO2. En effet, ils peuvent 
augmenter localement l’avalanche et ensuite impacter la mobilité des porteurs.  
Par ailleurs, une mesure temporelle a été effectuée après vieillissement afin de détecter 
la présence éventuelle de bruit RTS. Aucun signal de ce type n’a cependant été observé pour 
les composants P1, P2 et P3. 
 
2.2.8  Compréhension de l’efficacité de la protection ESD 
contre le stress CDM 
 
Pour comprendre l’efficacité de la protection ESD contre les stress CDM, nous avons 
effectué d’abord des tests TLP et vf-TLP sur la structure de protection ESD seule (‘stand-
alone’). Le résultat (Figure 2-18) montre que le courant de défaillance TLP It2-TLP est 
supérieur à 3A, ce qui garantit facilement une robustesse HBM de 2kV. Le courant de 
défaillance vf-TLP It2-VFTLP est supérieur à 15A et indique une robustesse élevée face au stress 
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rapide comme CDM. Cependant, il faut noter que la tension de claquage de l’oxyde de cette 
technologie (VBDOX-VFTLP = 43V, voir Figure 2- 7) est atteinte lors d’un courant vf-TLP de 8A. 
Un courant de cette amplitude peut être atteint pendant le stress CDM. Par conséquent, 
l’oxyde de grille risque de subir un champ électrique élevé pendant le stress CDM susceptible 
d’induire la conduction Fowler-Nordheim au travers de l’oxyde et ensuite un piègeage des 
charges pour cette épaisseur d’oxyde (environ 20nm). 
 
 
Figure 2-18 : Les mesures  TLP et vf-TLP sur le composant de protection ‘ESD_1’ seule (‘stand-
alone’) dédié à la protection de la broche CTRL. La ligne rouge indique le courant et la tension 
maximum supportés avant le claquage d’oxyde sous le stress vf-TLP.  
 
Nous avons ensuite étudié l’efficacité des protections ESD dédiées au circuit grâce à 
un véhicule de test avec les structures de protections ESD connectées à une grille de MOS, 
appelées « Gate-monitor ». Pour cela, nous utilisons un transistor MOS de taille minimum 
(W=0,8µm, L=1,6µm) (Tableau 2-9) en connectant le substrat, le drain et la source du MOS à 
la masse Vss. La rapidité et l’efficacité de ces protections ESD peuvent être enfin étudiées en 
utilisant les tests TLP/vf-TLP.  
 
MOS à protéger Taille VMAX-GS VBD-DC VBD-TLP VBD-VFTLP 
Low Voltage NMOS 8 x 4(µm²) 8 V 18 V 30 V 42 V 
Tableau 2-9 : Taille et les tensions critiques du transistor MOS à protéger. 
 
Deux configurations (Figure 2-19) ont été testées pour plusieurs structures ESD : 
 La configuration (a) représente la plus classique avec un seul étage de protection, 
Imax-vf-TLP 
Protection 
seule ESD_1 
pour la 
broche CTRL 
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 La configuration (b) représente une conception de type-Π à deux étages de 
protections en rajoutant Rin, une résistance de 2,5 kΩ pour limiter le courant de 
décharge vers la grille, ainsi qu’une diode qui limite la tension à 8V afin de 
protéger le transistor MOS à protéger. La majorité du courant de la décharge est 
absorbé par le premier étage PESD (Protection ESD) qui se déclenche lorsque le 
courant dans la diode atteint un niveau suffisant pour générer sur Rin une tension 
égale à celle de déclenchement, PESD.  
 
Les fusibles servent à couper la ligne métal de connexion pour que l’on puisse 
mesurer le transistor MOS à protéger ou/et les protections ESD séparément après les 
stress.  
 
 
Figure 2-19 : Configurations de protection ESD avec transistor MOS à protéger dans le véhicule de 
test : (a)  un étage de protection ESD;  (b) deux étages de protection ESD en Π. 
 
Les tests TLP (durée de 100ns, et temps de montée de 5ns) et vf-TLP (durée de 5ns, et 
temps de montée de 300ps) ont été appliqués sur les principales structures de protection ESD 
dédiées au convertisseur DC-DC étudié en deux configurations (Tableau 2-10).  
Les résultats des tests TLP et vf-TLP effectués sur les structures de protection ESD_1, 
ESD_2 et BIGMOS sont présentés dans la figure 2-18, la figure 2-20, et la figure 2-21, 
respectivement. Nous avons observé une augmentation de la tension de déclenchement Vt1 et 
la tension de maintien Vh, dans le cas du test vf-TLP pour la structure ESD_2 (SCR 
bidirectionnel). Ceci montre que cette structure de protection se déclenche lentement dans le 
cas d’un stress extrêmement rapide de type vf-TLP/CDM. Dans le cas de la protection ‘power 
clamp’ BIGMOS, la structure de protection se déclenche normalement dans le cas du test TLP 
et celle du test vf-TLP grâce au circuit de déclenchement RC.  
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Figure 2-20 : Mesures TLP et vf-TLP sur la protection ESD_2 (SCR bidirectionnel). 
 
 
Figure 2-21 : Mesures TLP et vf-TLP sur la protection BIGMOS. 
 
Un bilan des résultats après les tests TLP et vf-TLP est montré dans le tableau 2-10.   
 Dans le cas du stress TLP : les structures de protection ESD protègent 
correctement la grille du MOS en direct et en inverse pour les deux configurations. 
Sur le circuit en configuration (a)  (absence de la configuration (b) pour ce 
composant de protection en réalité) ayant le BIGMOS, aucune défaillance n’a été 
détectée ni par Iddq ni par EMMI après les stress TLP et vf-TLP.  
 Dans le cas de stress extrêmement rapides comme vf-TLP : sur les structures de 
protection ESD_1 et ESD_2, les transistors MOS à protéger ont été dégradés 
avant les structures de protection ESD (Tableau 2-10). Cela indique que les 
structures ESD_1 et ESD_2 ne sont pas optimisées pour protéger les grilles de 
MOS contre les stress rapides comme vf-TLP. Les tensions induites par les stress 
vf-TLP atteignent  probablement la limite de claquage de l’oxyde de grille du 
MOS avant que les protections ESD ne soient déclenchées ou détruites. 
vf-TLP 
TLP 
vf-TLP 
TLP 
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Dégradation Protections ESD 
sous test 
Broches à 
protéger 
Robustesse 
HBM 
Type 
après TLP après vf-TLP 
ESD_1 CTRL 4kV Bipolaire  
ESD_2 FB,VOUT 4kV SCR 
Défaillance sur 
le Transistor 
MOS à protéger 
cfg. 
(a) 
BIGMOS  VIN 3kV 
Power 
Clamp 
Non détecté 
ESD_1 CTRL 4kV Bipolaire  cfg. 
(b) 
en 
Π 
ESD_2 FB, VOUT 4kV SCR 
Défaillance 
sur la 
protection 
ESD  
Dégradation sur 
le Transistor 
MOS à protéger 
(augmentation 
du SILC) 
Tableau 2-10 : Composants de protection ESD en config Π  dédiés au convertisseur étudié après les 
stress TLP/vf-TLP. 
 
Pour la structure de protection ESD_1, qui est la protection principale de la broche 
CTRL (Figure 2-6), le transistor MOS à protéger n’est pas dégradé, bien que la protection 
ESD_1 a été court-circuitée après les tests TLP (Figure 2-22(1)). Après le stress vf-TLP, le 
transistor MOS a été détruit en configuration (a) et dégradé (SILC augmenté) en configuration 
(b) en Π, bien que la protection ESD_1 est encore fonctionnelle. Les localisations de 
défaillances sont identifiées et montrées dans la figure 2-22 pour la structure ESD_1. 
 
ESD_1 (protection de la broche CTRL): 
Après TLP 
 
 Après vfTLP : config.(a) 
 
 Après vfTLP : config.(b)en Π 
 
 
(1) (2) (3) 
Figure 2-22 : (1) Défaillance sur ESD_1  après le stress TLP en config.(a) et (b); (2) Transistor 
MOS à protéger et fusible cassés après le stress vf-TLP en config.(a) ; (3) Pas de  défaillance 
détectée  après le stress vf-TLP en config.(b). (La localisation de la défaillance est entourée.) 
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Enfin, on comprend bien que ESD_1 sera donc inefficace pour protéger la broche 
CTRL lors d’un stress CDM, et conduit à une surtension sur la grille des MOS (‘hot-gate’) 
M0 et M1 (Figure 2-11). Par conséquent, les charges peuvent être piégées dans l’oxyde ou à 
l’interface Si/SiO2 et induire une augmentation du bruit BF et du courant SILC comme 
observé lors des expériences précédentes.  
 
2.2.9  Analyse du mécanisme de défaillance sous stress 
CDM par la simulation physique en mode mixte  
 
Un stress CDM positif de 500V a été appliqué sur la broche CTRL de la pièce P1 et un 
stress CDM négatif de 500V sur P2. Pour P2, il est clair que la protection ESD locale 
‘ESD_1’ connectée à la broche CTRL est à l’origine de la défaillance. Pour P1, la diode 
parasite de la protection ESD ‘ESD_1’ fonctionne en direct lors d’un stress CDM positif. Elle 
est très peu résistive (environ 2,2Ω avec la résistance d’interconnexion) et donc protège 
efficacement le circuit d’entrée. Dans ce cas,  la stratégie de protection globale n’est peut être 
pas définie correctement pour supporter une chute de tension importante et donc génère un 
champ électrique assez élevé pour générer des charges piégées dans l’oxyde.  
Pour confirmer cette hypothèse, nous avons simulé les stress CDM positif et négatif 
sur la broche CTRL par simulation physique en mode mixte pour les tensions de précharge 
VCDM de 500V et de 2000V. Dans cette simulation, il n’y avait que le dispositif de protection 
ESD (‘ESD_1’) décrit en mode 2D. Les résistances d’interconnexion extraites par les tests 
TLP sont ajoutées: 2,2Ω pour la polarisation en direct (stress CDM positif) et 5Ω pour la 
polarisation en inverse (stress CDM négatif). Le schéma électrique utilisé pour cette 
simulation est montré dans la figure 2-23. Les éléments parasites des broches et des MOS sont 
également ajoutés et chargés tous à la tension VCDM comme condition initiale de la simulation. 
 
Le résultat de la simulation 2D mixte est présenté en figure 2-24. La tension sur les 
grilles de M1 et M0 est particulièrement élevée pour les deux cas, positif et négatif. Les tests 
CDM positifs sont moins stressants puisque la diode parasite fonctionne en direct. Par contre, 
même pour les niveaux de stress faibles (+/- 500V), la tension maximum de l’oxyde reste 
supérieure à la tension de claquage de l’oxyde en régime vf-TLP pendant quelques centaines 
de picosecondes. Ces résultats qualitatifs confirment que le dispositif de protection ESD ne 
protège pas le circuit d’entrée pendant le stress CDM. Les oxydes de grille ont donc subi un 
champ électrique important susceptible de générer du piégeage de charges.  
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Figure 2-23 : Schéma électrique pour la simulation physique en mode mixte. 
 
 
Figure 2-24 : Les tensions maximums sur les grilles des MOS M0 et M1 pour différents niveaux de 
tension de charge CDM simulées par TCAD-ISE en mode mixte. 
 
La tendance observée corrèle bien avec les mesures de courant Iddq après stress: pour 
les stress CDM de +/-500V et de 2000V positifs, leur Iddq sont du même ordre de grandeur 
(1,3µA, 0,8µA et 5,3µA respectivement juste après le stress CDM dans le Tableau 2-3) ; par 
contre, dans le cas du stress 2000V négatif, il est beaucoup plus stressant que les autres cas 
simulés, la tension maximum atteinte pendant le stress a une valeur presque double, et son 
courant Iddq après stress CDM augmente excessivement à 430µA, c’est-à-dire deux décades 
-2000V 
2000V 
-500V 
500V 
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au dessus des autres cas de stress. Nous avons observé un temps de montée plus faible pour la 
tension maximale aux bornes des grilles de MOS M0 et M1 pour une tension de charge 
VCDM plus importante (+/-2000V) sur la figure 2-24. Celle-ci peut être expliquée par une 
relation tVCI ∂∂⋅= : plus le courant de charge est important, plus la vitesse de 
charge/décharge, tV ∂∂ , des capacités de MOS est rapide.      
 
Figure 2-25 : Les densités de courant aux moments où le courant de décharge maximal pour 
différents niveaux de tension de charge CDM simulées par TCAD-ISE en mode mixte. 
CTRL (N+) 
GND (N+ et P+) 
CTRL (N+) 
NBL 
P- substrat 
500V 2000V 
-2000V -500V 
P- substrat 
NBL NBL 
P- substrat 
NBL 
P- substrat 
NBL 
P- substrat 
ISO (GND) GND (N+ et P+) Flottant 
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La structure de protection simulée en 2D, les champs électriques et les densités de 
courant pour différentes tensions VCDM aux moments où les grilles des MOS M0 et M1 
subissent une surtension sont montrés sur la figure 3-25 et 3-26. Dans le cas  d’un stress CDM 
positif, la diode entre le P-substrat et NBL est mise en direct et conduit la majorité du courant 
de décharge. Dans le cas d’un stress CDM négatif, pour la tension VCDM=-500V, la diode 
Psub/NBL est polarisée en inverse, la majorité du courant passe par la couche enterrée NBL. 
Par contre, pour une tension VCDM plus élevée de -2000V, la tension entre la diode Psub/NBL 
est assez importante pour déclencher la diode en inverse ; ceci permet d’injecter  les charges 
directement dans le substrat.  
 
 
Figure 2-26 : Les champs électriques aux moments où le courant de décharge est maximal pour 
différents niveaux de tension de charge CDM simulées par TCAD-ISE en mode mixte. 
 
 
 
NBL 
P- substrat 
500V 2000V 
-2000V -500V 
NBL 
P- substrat 
NBL 
P- substrat 
NBL 
P- substrat 
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2.3  Conclusion 
 
Dans ce chapitre, nous avons d’abord montré que, le stress CDM peut induire des 
défauts latents dans un circuit complexe, notamment un convertisseur DC-DC de 1MHz 
fabriqué en technologie BiCMOS de 0,8 µm ayant une épaisseur d’oxyde d’environ 20nm.  
Ce genre de défaut ne peut pas être détecté facilement par la technique de mesure de 
courant au repos, Iddq ou les tests de fonctionnalité. Par contre, ils ont été détectés avec 
succès par la technique de mesure de bruit en basse fréquence (LFN pour ‘Low Frequency 
Noise’). Un simple stockage ou un recuit à température élevée permet aux charges piégées 
dans l’oxyde de s’évacuer ou leur neutralisation. Ainsi, les caractéristiques du circuit sont 
retournées à leurs valeurs originales, à la fois au niveau fonctionnalité et mesure de courant 
Iddq. Par contre, le niveau du bruit BF en 1/f a diminué mais n’est pas retourné à sa valeur 
initiale. De plus, sa valeur augmente après un vieillissement accéléré pour la pièce stressée; 
alors que la pièce référence ne subit aucun changement.  
Enfin, ces défauts latents induits par les stress CDM qui restent dans le circuit amènent 
un niveau de bruit plus élevé et peuvent être à l’origine d’une réduction de la durée de vie du 
composant bien que le circuit passe tous les tests de qualification et de fonctionnalité [12, 13].  
 
La simulation en mode mixte a confirmé la surtension sur les grilles des MOS d’entrée 
pendant les stress CDM. Les résultats de simulation physique corrèlent bien avec les résultats 
de mesure du courant de fuite Iddq après les stress CDM. Ainsi, la mesure vf-TLP sur la 
structure de protection ‘ESD_1’ dédiée à la protection de la broche CTRL a mis en évidence 
l’inefficacité de la protection ESD vis-à-vis du stress CDM. La résistance importante du 
composant de protection en état ON et la résistance de bus élevée sont aussi des causes de la 
faible robustesse face aux stress CDM pour le produit étudié. Bien que la protection ESD 
fonctionne parfaitement contre les stress HBM et TLP, une stratégie de protection ESD 
globale et plus rapide est nécessaire si ce produit doit être robuste vis-à-vis du stress CDM. 
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3.1  Motivation et objectif  
 
Le développement des technologies au silicium suit toujours la loi de Moore avec des 
dimensions encore plus fines et des circuits intégrés de plus en plus complexes avec un oxyde 
de grille de plus en plus mince. En conséquence, la tension de claquage des oxydes de grille a 
considérablement diminué (chapitre 1). Dans le cas d’un stress CDM, les charges stockées 
dans les parties métalliques du boîtier ne pourront s’évacuer qu’au travers du substrat de 
silicium et tous les chemins les moins résistifs jusqu’à la masse. Il en résulte que les 
défaillances induites par les décharges CDM peuvent se produire en plein cœur d’un circuit 
intégré et être très difficiles à localiser (chapitre 2.). Dans les cas HBM et MM, l’aspect 
prédominant des ESD était le courant élevé. En CDM, le couplage électromagnétique entre le 
plateau de charge et le plateau du testeur est le coeur du mécanisme. Ne connaissant pas avec 
certitude les chemins de décharge CDM, il n’est pas garanti que les circuits de protection 
classiques HBM soient adaptés à la décharge CDM. Pour protéger un circuit contre le stress 
CDM, il est donc important de connaître les zones dangereuses où le risque de claquage 
d’oxyde est élevé. Il est tout d’abord nécessaire de connaître les chemins de décharge pendant 
le stress CDM pour estimer la possibilité de claquage d’oxyde.  
 
A cette fin, un outil de prédiction des défaillances ESD/CDM sur un produit dès le 
début de la phase de conception serait très bienvenu. Jusqu’à présent, il y a eu plusieurs 
approches de simulation et de modélisation pour la simulation CDM au niveau du circuit. 
Beaucoup d’entre elles ont concerné la modélisation de structures de protection ESD, y 
compris le retournement du MOS [1]. D’autres auteurs ont proposé une approche de 
simulation CDM en divisant un circuit complexe en plusieurs sous-blocs en fonction de leur 
domaine d’alimentation afin de simplifier une simulation CDM lourde [2] (Figure 3-1). Le 
testeur est simplement modélisé par un circuit RLC ; deux diodes en parallèle sont également 
ajoutées entre les masses des différents domaines d’alimentation (Figure 3-1).  La précision 
de ces approches est limitée par le manque d’extraction des éléments parasites. De plus, la 
tâche est totalement au cas par cas, et il est difficile d’avoir une bibliothèque générale pour la 
simulation CDM. En modélisant le boîtier et les capacités parasites des lignes de bus Vss et 
Vdd,  Lee et al. [2, 3] a simulé la tension sur les grilles des MOS d’un circuit et a noté que la 
probabilité de rupture d’oxyde de grille est corrélée avec la capacité associée au boîtier. 
Cependant, une simulation complète du stress CDM est encore un grand défi à cause de sa 
complexité. 
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Figure 3-1 : Stratégie de modélisation (‘divide and conquer’) proposée par J.LEE [2]. 
 
Plusieurs thèses et études ont été récemment effectuées dans le sens de la modélisation 
globale en rajoutant plus d’éléments parasites afin de compléter une modélisation plus précise. 
C. Goeau [4] , S. Sowariraj [5] et M. Etherton [6] ont tous montré que la décharge CDM peut 
être modélisée de façon globale par un circuit RLC (Figur 3-2). Goeau a modélisé différents 
types de boîtiers utilisés dans l’industrie du semiconducteur et l’environnement du test FCDM 
(le testeur FCDM, l’oscilloscope, etc). La puce reste une boîte noire et les chemins de courant 
à l’intérieur de celle-ci ne restent que des hypothèses.  
 
Figure 3-2 : Modélisation du testeur CDM et la mesure de la capacité parasite du boîtier Csub. 
Csub 
Diodes de connexion 
entre différents domaines 
d’alimentation 
Modèle du 
testeur CDM 
Capacités de bus Circuits d’entrée/sortie 
Connexion 
VDD1/VDD2 
  
Connexion 
VDD1/VDD3 
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Cette modélisation a l’avantage de s’appuyer sur la mesure du courant et sur la mesure 
de la capacité. Il permet de simuler le courant de décharge correctement. Sous l’hypothèse 
que la dégradation du circuit est liée à une surtension provoquée par ce courant à travers les 
protections et que l’on connaît le courant maximum que peut subir un circuit, cette 
modélisation est idéale pour prédire des résultats de test sans simuler le comportement du 
circuit. Par contre, il est difficile de généraliser l’influence de chaque élément au courant de 
décharge ; la modélisation au niveau circuit de la décharge est ainsi à effectuer au cas par cas ; 
le rôle du boîtier semble bien différent selon les types de boîtier de TQFP à BGA (Figure 3-2). 
En effet, pour modéliser la décharge de façon globale, de connaître la distribution du couplage 
capacitif et ainsi les chemins de courant à l’intérieur du composant testé, le boîtier, le substrat, 
et le circuit de protection doivent donc être précisément modélisés.  
De plus, en modélisant le composant par des diodes et le substrat par un réseau de 
résistances CONSTANTES en 3D (Figure 3-3), M.S.B. Sowariraj [7] a montré que, pour 
certaines technologies, la résistance du substrat est aussi extrêmement importante pour 
calculer la chute de potentiel dans le substrat. L’effet thermique et le couplage capacitif, et la 
non-linéarité des composants (Diodes, MOS, etc) et la résistance en régime forte injection 
n’ont pas été pris en compte pour simplifier certains modèles à simuler. Les problèmes de 
convergence et le temps de calcul important (environ 15h pour un circuit complet sur une 
station UNIX, 2004) restent des inconvénients majeurs pour l’application de cette technique 
de simulation.  
 
Figure 3-3 : Stratégie de modélisation proposée par M.S.B. Sowariraj [7]. 
CSUB : Capacité du substrat 
CPIN : Capacité de la broche 
RBW : Résistance du fils de connexion 
LBW : Inductance du fils de connexion 
Modèle global : 
Modèle du circuit : 
Circuit 
équivalent    Dessin de 
masque   
Symbole    
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M. Etherton [6] a aussi étudié les différents aspects nécessaires pour effectuer une 
simulation CDM plus précise, par exemple, le testeur CDM, l’oscilloscope, la résistance d’arc, 
le substrat, la capacité du plot pour le fil de connexion (‘Bonding wire’), etc. Grâce aux 
véhicules de test avec le transistor MOS à protéger et un simple circuit d’entrée [8], elle a 
réussit à corréler le résultat de la mesure et la simulation prédictive. La simulation prend en 
compte la résistance du substrat par l’intermédiaire d’un réseau de résistances de valeur 
constante. Lors de ces travaux, il est apparu que la valeur de la résistance de substrat est le 
paramètre le plus important pour la précision du résultat.  
 
Figure 3-4 : Stratégie de modélisation proposée par M.Etherton [6]. 
 
Par contre, le comportement du substrat sous un stress CDM rapide en forte injection 
n’a jamais été étudié. Pour avancer sur cette voie et réaliser une simulation CDM plus précise, 
nous avons mené une étude approfondie et proposé une modélisation de la résistance du 
substrat en forte injection adaptée à une décharge CDM qui est présentée dans ce chapitre. 
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3.2  Le rôle du substrat pendant le stress CDM 
3.2.1  Distribution du courant dans le substrat  
 
Dans le chapitre 1, nous avons décrit les défis d’un stress CDM dans un circuit intégré. 
En particulier, la compréhension des mécanismes de distribution des charges pendant le stress 
est certainement le point le plus important à approfondir. Par ailleurs, la capacité parasite 
associée au plan métallique du boîtier est celle où sera  stockée la majeure partie des charges 
selon [4-6]. Pendant la décharge CDM, les charges traversent tout le substrat par les chemins 
les moins résistifs jusqu’à la masse globale. 
Au moment du courant de décharge maximal, la distribution de courant CDM n’est 
pas uniforme dans le substrat. Les endroits des prises de contact au substrat ou les composants 
de protection ESD sont les chemins principaux pour évacuer les charges stockées dans le plan 
métallique. Le chemin de décharge se concentre essentiellement verticalement sous les prises 
de contacts du substrat. Le caisson P conduit également une partie de courant grâce à sa faible 
résistivité. Dans le cas où les composants de protection ESD sont présents, nous pouvons 
imaginer que la majorité des charges qui viennent du substrat sont distribuées dans le chemin 
de décharge par les prises de contact au substrat ou le composant de protection ESD qui est 
déclenché par le stress. Le reste des charges est évacué soit vers le système de protection ESD 
globale, notamment le Power Clamp; soit, elles sont injectées dans les caissons directement 
(Figure 3-5). 
Dans le cas d’un composant chargé positivement (Figure 3-5 (a)-(b)), lorsque la 
broche de décharge mise à la masse est connectée à une zone N+, les charges qui se trouvent 
relativement loin de la structure de protection ESD vont prendre le chemin le moins résistif, 
passant par les prises de contact du substrat P+, la ligne de bus GND, puis soit le ‘Power 
Clamp’ pour la broche de décharge Vcc, soit la diode parasite de la structure de protection 
ESD (localement située entre la broche de décharge et la ligne de bus GND) pour les broches 
de décharge. Simultanément, les charges se trouvant relativement près de la structure de 
protection ESD vont directement passer par la diode parasite entre le substrat et la zone N+ 
fortement dopée qui est connectée à la broche de décharge (le collecteur d’un bipolaire ou le 
drain d’un ggNMOS dans (a) ; le contact du caisson N dans (b)).  
Dans le cas d’un composant chargé négativement, si la broche de décharge est 
connectée à une zone N+ entourée par une zone P, la jonction N/P est polarisée en inverse 
(Figure 3-5 (d)-(e)). Le temps de déclenchement de la structure de protection de cette broche 
doit être très court pour éviter une surtension à la borne de la protection ESD lors de la 
décharge.  
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Figure 3-5 : Chemins de décharge CDM contribués au courant maximal pendant le stress CDM 
pour le composant chargé positivement (a)-(c) et négativement (d)-(f).   
 
Par contre, si la broche de décharge est connectée à une zone P+ entourée par une zone 
N, comme sur la figure 3-5 (c) et (f), un bipolaire parasite p-n-p peut être déclenché pour 
conduire les charges vers la masse. Dans tous les cas, les charges localisées relativement loin 
de la broche de décharge passent par les prises de contact du substrat P+, et le réseau de 
protection ESD (‘Power Clamp’ ou la ligne de bus GND) vers la broche de décharge.  
J. Karp et al. [9] ont également montré que le courant de décharge dans le substrat 
(Ilocal dans la Figure 3-5) est important pour estimer correctement le pic du courant d’une 
décharge CDM.  
Le courant de décharge total pour un boîtier flip-chip suit la relation suivante : 
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où CSUB est la capacité du boîtier, α est le paramètre du coefficient de corrélation, et A 
est la surface du silicium. Iglobal est proportionnel à CSUB et Ilocal est proportionnel à αCSUB/A. 
 
Dans ce cas, les résistances sur les chemins de décharges deviennent cruciales. Nous 
nous intéressons dans la suite à la résistivité du substrat en forte injection adaptée au régime 
CDM afin de faire des simulations CDM plus précises prenant en compte l’impact de la 
résistance du substrat pendant le stress CDM. 
 
3.2.2   Non linéarité du substrat en forte injection 
 
Nous avons mené une première étude à l’aide de la simulation TCAD-ISE afin de 
comprendre le comportement du substrat en très forte injection. L’objectif est de vérifier la 
limite du modèle linéaire pour une résistance dopée. Pour cela, un barreau de silicium 
(1µm×1µm×1µm) faiblement dopé (1e15cm-3) de type P-  est utilisé et simulé en appliquant 
une rampe de courant. Les deux contacts sont placés sur deux faces opposées de ce barreau de 
silicium (Figure 3-6). Figure 3-6 : Variation de la résistance du substrat par la simulation 
TCAD-ISE en forte injection.  
 
Le résultat montre que la résistance du substrat de volume 1µm3 varie énormément 
(environ 2 décades dans notre cas étudié) en fonction de la densité de courant injectée dans le 
volume du silicium. Ce phénomène peut être expliqué par la modulation de la résistivité du 
substrat lorsqu’une grande quantité de charges ou de porteurs est injectée. Dans le cas de la 
faible injection, la résistivité du substrat dépend de la concentration de dopants, donc le 
nombre de porteurs est limité par le dopage initial et montre une relation linéaire. Dès que la 
concentration des porteurs injectés excède la concentration de dopants initiale, le transport des 
porteurs ne dépend que de la densité de courant injectée dans un volume fini. Par conséquent, 
la résistivité du matériau diminue.  
ACCIII SUBSUBlocalglobalpic /~ α++=  Eq. 3-1 
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Figure 3-6 : Variation de la résistance du substrat en forte injection en fonction du dopage [10].  
 
G. Boselli [10] a montré que la résistivité d’une résistance diffusée (de type N dans le 
cas montré dans la figure 3-7) augmente de manière non-linéaire lorsque le courant injecté 
dans la structure augmente. On constate que la non-linéarité de la résistance varie selon le 
dopage. Nous étudierons plus en détail ce phénomène dans le paragraphe 3.3.3. 
Après avoir mis en évidence ce comportement non-linéaire de la résistance dopée, 
nous avons caractérisé plus en détails la résistance du substrat en utilisant les mesures TLP et 
vf-TLP. Ensuite, nous proposons une approche générale pour modéliser ce phénomène 
correctement pour effectuer des simulations CDM avec une meilleure précision. 
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3.3  Modélisation de la résistance du substrat 
en forte injection pour la simulation CDM 
 
3.3.1  Choix du langage et description du véhicule de test 
 
Généralement, la modélisation d’une structure de protection ESD est souvent basée sur 
les phénomènes physiques mis en jeu et utilise plusieurs dispositifs de type SPICE pour 
modéliser les comportements complexes (chapitre 1), notamment le retournement (‘snapback’) 
[1], l’échauffement thermique ou le comportement transitoire [11], etc. Cela permet de bien 
décrire le composant en régime ESD, et d’être compatible avec les simulations électriques 
(SPICE, Spectre, etc…). L’inconvénient majeur est la complexité des modèles et les 
difficultés de convergence lorsque de nombreux composants ESD réagissent avec le circuit 
entier [5, 6]. Dans le cas de la simulation CDM qui est généralement lourde et concerne le 
circuit complet, il est important que le modèle soit facile à implémenter et de limiter les 
problèmes de convergence autant que possible. Pour ces raisons, Verilog-A a été choisi pour 
son avantage de convergence et la facilité d’implémentation dans divers simulateurs. Ce 
langage, outre la possibilité d’une modélisation comportementale, a aussi l’avantage d’être 
interfaçable avec les simulateurs électriques de conception de circuits. 
 
Figure 3-7 : (a) Structure de résistance diffusée (Pwell et Nwell) dans le véhicule de test pour les 
mesures TLP/vf-TLP sous pointes ; (b) technologie CMOS_45nm (STI=Shallow Trench Isolation). 
STI STI STI 
(b) 
(a) 
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Pour notre étude, un véhicule de test basé sur des résistances diffusées a été conçu en 
technologie CMOS_45nm pour les mesures TLP/vf-TLP en forte injection (Figure 3-8). Bien 
que l’accès de la résistance du substrat soit difficile pour la mesure, sa résistivité qui dépend 
du dopage peut être calculée correctement, simulée par TCAD-ISE et ensuite corrélée par les 
mesures de la résistance diffusée dans le véhicule de test. Pour cela, deux types de résistance 
diffusée, Pwell et Nwell sont conçus en technologie CMOS_45nm. Le nombre de contacts et 
la surface de la zone des contacts  fortement dopée (64µm × 4µm ou 16µm × 16µm) sont 
calculés pour supporter un courant maximum de 20A. La distance de la structure L varie de 5 
µm à 50 µm. Les mesures TLP de 100ns et vf-TLP de 2,5ns ou 5ns (temps de montée de 
150ps) ont été effectuées sous pointes afin de comprendre et de modéliser les phénomènes 
physiques sur ces résistances. L’impédance caractéristique des pointes, égale à 50Ω, est 
adaptée au système de mesure vf-TLP.  
 
 
 
Figure 3-8 : Pointes RF pour la mesure vf-TLP sur wafer du véhicule de test. 
 
Une mesure typique montre que la résistance du caisson est d’abord linéaire ce qui 
confirme le résultat de la simulation TCAD-ISE (Figure 3-6). Selon le niveau d’injection de 
charges dans les dispositifs, nous avons classé quatre régions typiques (Figure 3-10) : 
 Région 1 : Régime Linéaire 
 Région 2 : Régime Saturation 
 Région 3 : Régime Avalanche et Retournement  
 Région 4 : Régime Ultra Forte Injection 
 
Wafer 300mm  
(CMOS45nm) 
Pointes RF 
(50Ω) 
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Figure 3-9 : Courbe I (V)  typique sur une résistance Nwell de 5µm (CMOS_45nm) de l’injection 
faible à l’injection ultra  forte  après la mesure vf-TLP 2,5ns. 
 
3.3.2  Physique basique de l’injection 
 
Avant d’analyser les phénomènes physiques, il est nécessaire de rappeler certaines 
bases théoriques sur l’injection de charges dans un dispositif semiconducteur pour mieux 
comprendre les phénomènes physiques. Dans un premier temps, nous discuterons le cas du 
dopage N. Les dispositifs avec le dopage de type P suivent les mêmes lois. 
 
La combinaison de l’équation de Poisson, de l’équation de continuité et des relations 
du courant permettent de résoudre analytiquement dans des cas simplifiés. Ces phénomènes 
sont souvent résolus numériquement, mais cette approche peut conduire à une simulation peu 
prédictive car certaines solutions peuvent n’avoir aucun sens physique. Il est donc favorable 
d’obtenir des solutions analytiques même si elles sont limitées par des hypothèses fortes; au 
moins, elles sont directement liées aux phénomènes étudiés. 
Roosbroeck [12] a introduit la première fois une approche appelée ‘Ambipolaire’ dans 
la condition de quasi-neutralité, qui permet d’analyser les phénomènes complexes dans les 
dispositifs semiconducteurs en faible et forte injection.  Cette approche exclut l’influence de 
la température qui complique énormément les calculs. Elle est tout à fait adaptée au cas du 
stress CDM où l’énergie dissipée sur des temps très courts dans le composant permet de 
négliger les variations de température. Nous pouvons écrire les équations de continuité pour 
les électrons et les trous en régime d’équilibre [13, 14]:  
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où U=R-G, qui est le taux net de recombinaison (R) et de génération (G) des porteurs. 
Multiplions Eq. 3-2 par µpp et Eq. 3-3 par µnn, on obtient : 
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Eq. 3-6 
où n’ est la concentration d’électrons injectés en excès, p’ est celle des trous injectés 
en excès, n0 est la concentration d’électrons initiale et p0 est celle des trous. Après le calcul 
(Eq.3-4 + Eq.3-5)/( µpp+µnn) et application de la condition de quasi-neutralité (Eq. 3-6), on a: 
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Dans la relation Eq. 3-7, on peut définir les paramètres importants : 
 
- Coefficient de diffusion ambipolaire DA: 
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- Mobilité ambipolaire µA: 
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Si on introduit la concentration des porteurs en excès, les équations Eq.3-8 (a) et Eq.3-
9 (a) devient :  
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Elles signifient que le coefficient de diffusion moyenné dépend de la concentration 
relative n/p (où n=n0+n’, p=p0+p’) par rapport à la concentration totale, et la mobilité 
moyennée dépend des charges nettes. 
Enfin, on obtient ainsi l’équation de transport ambipolaire:  
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Pour un semiconducteur avec bandgap indirect, U est défini par l’expression de 
recombinaison SRH (‘Shockley–Read–Hall’) en supposant que l’injection n’est pas trop 
élevée et que la recombinaison Auger ne joue pas un rôle important. U est ensuite défini dans 
l’équation suivante [10, 13]: 
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Où τn0  et τp0  sont les durées de vie des électrons et des trous minoritaires 
respectivement ; τ∞ est la somme des durées de vie des électrons et des trous minoritaires ; 
n1=p1=ni correspondent à une localisation en milieu de bande interdite du piège [14].  
Imaginons dans le cas de l’injection faible dans un dispositif dopé de type N, où la 
concentration des électrons ou/et des trous injectés est très faible par rapport à la 
concentration initiale, c’est-à-dire que p’/n0  → 0. Dans cette  condition, le champ électrique 
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est faible, l’équation de transport ambipolaire montre une relation connue pour la diffusion de 
porteurs minoritaires (Tableau 3-1). Dans le cas de la forte injection,  p’/n0  → ∞ ; l’équation 
de transport ambipolaire peut donc résoudre le problème de forte injection en utilisant les 
termes de l’équation pour la faible injection (Tableau 3-1). 
Ensuite, nous allons étudier chaque régime en détail jusqu’à l’injection ultra forte. 
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Tableau 3-1 : Equation de Transport Ambipolaire (E.T.A.) et les paramètres importants pour la 
faible injection et la forte injection pour le semiconducteur dopé de type N.  
  
3.3.3  Régime linéaire et saturation 
 
a- Physique 
Dans la région linéaire, la concentration de porteurs due à l’injection est très faible par 
rapport à la concentration de porteurs due au dopage initial du matériau. Dans ce cas, le 
composant est neutre, en dehors des charges d’espace. Les équations décrivant les états 
physiques de la structure sont : 
 
Le champ électrique E est constant de l’anode à la cathode et le composant suit la loi 
ohmique. Donc, la résistance du composant est calculée par l’équation suivante (type-N): 
 
où L est la longueur de la résistance, A la surface, ρ la résistivité, µn la mobilité des 
porteurs, et ND la concentration de donneurs.  Il faut noter que la mobilité des porteurs dépend 
du dopage réel dans le composant.  
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Avec l’augmentation d’injection des charges, le champ électrique augmente également. 
A partir d’un certain seuil, la mobilité n’est plus constante et dépend du champ électrique. 
Pour les électrons dans le silicium, le champ électrique correspondant est de 104 V/cm. Pour 
un champ ayant une valeur supérieure à 104 V/cm, la vitesse des porteurs arrive à une valeur 
maximum, appelée la vitesse de saturation, vsat (environ 10
7 cm/sec). Physiquement, cela 
signifie que, les porteurs disponibles ne peuvent plus supporter le courant injecté pour un 
dopage du caisson connu ; autrement dit, la densité du courant est limitée par la vitesse des 
porteurs. Par conséquent, le régime de saturation est contrôlé par le courant (charges) ; sa 
relation est décrit par l’équation suivante : 
 
où Jsat est la densité de courant dans le composant.  
 
Pour une densité du courant supérieure à Jsat, des charges en excès existent dans le 
caisson. Deux types de comportement sont observés sur cette région. Si les charges en excès 
sont distribuées de façon neutre au sein du composant, le champ électrique sur le caisson est 
constant (V/L) (Figure 3-10 (b)), cette situation est nommée ‘Charge d’Espace Neutre’ 
(Figure 3-10 (a)-(b)) ou  ‘SCN’ (pour ‘Space Charge Neutral’). Dans ce cas, le courant I0  
peut être calculé par  Jsat·A. Ce phénomène peut aussi être expliqué par la différence entre le 
temps de relaxation diélectrique tD et le temps de transit tTRAN  dans un composant 
semiconducteur. Ces deux paramètres sont calculés selon les équations suivantes : 
 
 
 
 
Si les charges sont ‘relaxées’ avant d’être transportées (tD << tTRAN), on a un 
composant globalement neutre, c’est le cas ‘SCN’. Par contre, si les charges sont transportées 
avant d’être ‘relaxées’ (tD >> tTRAN), les charges sont alors stockées dans le composant, on se 
trouve dans le cas ‘Charge d’Espace Limitée’ (Figure 3-10 (c)-(d)) ou ‘SCL’ (pour ‘Space 
Charge Limited’). Le courant dépend alors du nombre de charges stockées dans le composant 
car la vitesse de transport est déjà saturée (vsat).  
Il faut noter que, dans le cas ‘SCL’, les charges stockées peuvent impliquer une 
surtension aux bornes du composant sous test lorsque tTRAN  est supérieur au temps de montée 
du signal de test. Il est donc aussi utile d’étudier ce phénomène de surtension qui sera 
expliqué plus en détail dans la partie suivante (Chapitre 3.3.4). 
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Figure 3-10 : Le courant et le champ électrique dans le cas ‘SCN’ (Space Charge Neutral) et ‘SCL’ 
(Space Charge Limited). 
 
Les courants ISCN et ISCL peuvent être calculés en utilisant les équations suivantes [15, 
16]: 
 
 
 
où Ec est le champ critique aux bornes du composant lorsqu’il entre dans le régime 
d’avalanche. La valeur de Ec est de 1,2 × 10
5 à 1,5 × 105 V/cm selon Hower [16]. 
Généralement, on considère que Ec est constant pour le cas ‘SCN’ et ‘SCL’. La limite de ces 
deux types de saturation peut être calculée par l’égalité ISCN = ISCL. Selon Eq.3-19 et 3-20, on 
obtient une valeur limite ND·L=εEc/q. Généralement, une résistance diffusée n’est pas 
purement SCN ni purement SCL. Plus ND·L est petit, plus le composant s’approche de la 
saturation SCN. Par conséquent, avec l’augmentation de la longueur de la résistance L, le 
pourcentage de la saturation SCL augmente, on comprend qu’une légère augmentation du 
courant de saturation est due à l’effet de la saturation SCL (Figure 3-12).  
 
b- Modèle  
 
Après la discussion sur la physique des régimes linéaire et en saturation, nous pouvons 
maintenant les modéliser sur la base de quelques hypothèses simplificatrices: l’effet de 
recombinaison et l’effet thermique sont négligés; la densité des porteurs générés 
thermiquement est négligeable comparé à ND; les vitesses et les coefficients d’ionisation sont 
égaux pour les électrons et pour les trous. Dans le cas des régimes linéaire et saturé, nous 
ANqvAJI DsatsatSCN ⋅=⋅=   Eq. 3-20 
2/2)/( LVvAALEvI satcsatSCL ∆=⋅= εε         Eq. 3-21 
Charge d’Espace Limitée : Charge d’Espace Neutre : 
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utilisons un modèle semi-empirique (Eq.3-22) en prenant en compte des paramètres physiques, 
notamment le dopage, la mobilité de porteurs, ainsi que les informations géométriques du 
composant. 
 
 
 
 
 
 
où a est un paramètre empirique en fonction de la longueur du composant, extrait par 
la mesure (ex. a≈1.03+0.02*L). 
 
Pour le régime de faible injection, la mesure DC de 0 à 5V (Figure 3-11) montre que 
la longueur effective de la résistance Leff doit être calculée par la somme de L et w, où w est la 
longueur de la zone des contacts de chaque coté du composant. Dans le cas des composants 
dopés de type P sans couche enterrée NBL, la diminution de la résistance du caisson P est due 
à la diffusion 3D. Cette divergence peut être corrigée par un maillage 3D dans la simulation 
grâce à la génération d’un réseau de résistances en 3D.   
 
Figure 3-11 : Les résistances Pwell et Nwell mesurées en DC de 0 à 5V. Les lignes solides 
représentent les résultats de mesure; les lignes discontinues au-dessus représentent la résistance 
effective calculée, les lignes discontinues au-dessous représentent la résistance calculée sans 
prendre en compte de la variation de la longueur effective du composant. 
  
(a) 
(b) 










⋅⋅=⋅⋅=⋅=
=⋅==
+
⋅
=
ANqvaAJaIaI
W
L
R
A
L
NqA
L
R
II
IR
V
DsatsatSCNsat
eff
sq
eff
Dn
eff
low
sat
low
µ
ρ 1
)/(1 2
  
(c) 
Eq. 3-22 
Résistance  
calculée 
Mesure 
Résistance 
effective 
Chapitre 3 – Modélisation de la résistance du substrat en forte injection pour la simulation CDM 
 112 
 
Figure 3-12 : Comparaison des mesure TLP (100ns) et vf-TLP (30ns et 2,5ns) sur une résistance 
diffusée de type-P. 
 
Dans un premier temps, nous avons appliqué des impulsions TLP de 100ns avec un 
temps de montée de 2ns et vfTLP de 30ns et 2,5ns avec un temps de montée de 300ps sur la 
structure de type-P de 5 µm. En faible injection, que ce soit par la mesure TLP ou vf-TLP, on 
obtient la même valeur de résistance. Par contre, à plus forte injection, l’échauffement du 
composant sous les stress TLP est plus important et induit une augmentation de la résistivité 
du composant dans le régime de saturation par rapport au test vf-TLP 30ns et 2,5ns (Fig. 3.12). 
Pour les composants testés en vf-TLP (30ns et 2,5ns), on obtient la même résistivité en régime 
de saturation. Les tensions de déclenchement Vt1 restent quasiment les mêmes sous les deux 
types de test vf-TLP ayant un temps de montée de 300ps. L’augmentation de la tension Vt1 
sous le test vf-TLP est due à l’influence de la surtension pendant le stress extrêmement rapide 
[17, 18]. Le même phénomène a été observé pour toutes les longueurs de composant de 5µm à 
50µm (Figure 3-13). 
Les résultats des tests TLP et vf-TLP des composants réalisés en technologie CMOS 
avancée de 45nm sont montrés sur la figure 3-13. Le courant de déclenchement reste 
comparable pour le cas du test TLP et celle du vf-TLP (environ 0,35A) pour toutes les 
longueurs des structures de test. Il est indépendant de type de dopage, et de la longueur du 
composant, comme observé également par G.Boselli [10].  Par contre, pour les composants 
plus longs, le courant de déclenchement continue à augmenter au-delà de cette valeur (environ 
0,35A) à cause de la lenteur de déclenchement causée par un temps de transit plus long (le 
temps de transit suit la loi Ttransit ~L
2).  
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Figure 3-13 : Mesures TLP et vf-TLP de 2,5ns sur les résistances Pwell de différentes longueurs 
(technologie CMOS_45nm). 
 
Notre étude s’est ensuite concentrée sur la modélisation de la résistance diffusée 
adaptée au test vf-TLP pour estimer la réponse du composant face à une décharge rapide, 
notamment le stress CDM. 
D’abord, la résistance du caisson a été calculée par l’équation Eq.3-22 (b)), une valeur 
moyenne de ND, extraite par Rsq (Eq.3-22 (b)), est utilisée pour calculer le courant de 
saturation ISCN (Eq.3-22 (c)) qui marque la fin du régime linéaire. Généralement, les charges 
en excès dans le régime de saturation impliquent un courant SCL, plus ou moins dépendant du 
niveau de dopage. Pour un composant fortement dopé avec une longueur L plus petite, il est 
plus proche de la saturation SCN, notamment la résistance Nwell de 5µm. Son courant est 
limité par la vitesse des porteurs vsat. Le courant est donc limité à une valeur quasiment 
constante, ISCN. Pour le dispositif faiblement dopé, le courant de saturation SCN ISCN est très 
faible; en effet, le courant SCL est dominant. La pente maximale de la saturation SCL peut 
être calculée par l’équation Eq.3-21.  
Un point critique de la courbe I(V) dans ce régime est le point (V0, I0) (indiqué sur la 
figure 3-14) qui signifie la fin du régime de saturation. L’effet du courant SCL qui augmente 
la valeur du courant de saturation Isat a été modélisé par une relation empirique et linéaire en 
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fonction de L (pour un ND fixe) par l’intermédiaire du paramètre a dans l’Eq.3.22(c). Une fois 
le courant I0 (ISCN) et Isat définis, V0 peut être facilement calculé par l’équation Eq.3-22(a). 
La figure 3-16 montre les résultats de modélisation et les mesures vf-TLP de 2,5ns sur 
des composants de type-P pour différentes longueurs. Après l’extraction, le modèle corrèle 
bien avec les résultats de mesure pour les régimes linéaire et en saturation. Par contre, on a 
noté que la tension V0 ne correspond pas toujours à la tension de déclenchement Vt1. Ce 
phénomène n’est pas observé dans le cas du test TLP. Il est donc dû à la surtension aux bornes 
du composant lors d’un stress extrêmement rapide. 
 
 
Figure 3-14 : Mesures de la résistance du Pwell (technologie CMOS45nm) en vf-TLP de 2,5ns et 
résultats simulés du modèle pour les régimes linéaire et en saturation. 
 
3.3.4  L’effet dynamique et la surtension pendant un stress 
rapide 
 
Plusieurs études ont été consacrées à l’étude du phénomène de surtension pendant le 
stress vf-TLP ou CDM et sa modélisation [11, 17, 19]. Ces auteurs ont montré que le temps 
de transit du composant est un paramètre important pour la surtension aux bornes du 
composant. Lorsque le temps de transit du composant est supérieur au temps de montée du 
stress, les charges injectées sont accumulées dans le DUT et la surtension apparait aux bornes 
du composant. On l’appelle souvent l’effet dynamique pendant un stress ESD. On a observé 
(V0, I0) 
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qu’une relation approximative (Eq. 3-23) existait entre la tension Vt1, V0 et la longueur L et 
tTRAN .  
G. Boselli [10] a montré que l’avalanche et le retournement de la résistance diffusée 
est un événement uniquement contrôlé par le courant, autrement dit, les charges. Selon les 
mesures, un courant d’avalanche stable est trouvé pour différents dispositifs de même dopage 
et diverses longueurs. Il s’agit d’une valeur fixe de 0,35A pour la résistance de Pwell 
(3,5e17cm-3) et 0,6A pour la résistance de Nwell (5e17cm-3). Cette valeur est ensuite utilisée 
pour modéliser It1 pour le cas d’un courant de saturation SCN. Dans le cas du test TLP, le 
courant d’avalanche It1 est très proche du courant de saturation Isat.  
 
Pour les tests vf-TLP de 2,5ns, la densité des charges injectées diminue énormément 
par rapport au test TLP. On sait que l’avalanche et le retournement commence lorsque la 
concentration de porteurs injectés est égale au dopage initial du caisson (ninj=n0=ND) [10]. Par 
conséquent, le courant It1 augmente afin de déclencher le composant pour entrer dans le 
régime d’avalanche et de retournement. Cette relation est montrée dans l’équation Eq.3-24. 
 
 
 
  
 
 
L’extraction du modèle pour les points (V0, I0) et (Vt1, It1) sont montrés dans  le tableau 
suivant. A cause d’une diffusion 3D dans le substrat sans isolation par la couche enterrée 
DNW pour les résistances de type P, les mesures sont valables jusqu’à 25µm.  
 
It1  (A) Vt1  (V) L 
(µm) 
tTRAN 
(ns) Mesure Modèle Erreur % Mesure Modèle Erreur % 
5 0,52 0,50 0,48 3,4 89 90 -1,1 
15 4,69 1,48 1,15 22,3 144 147 -2,1 
25 13,02 2,40 2,48 -3,4 260 235 9,6 
Tableau 3-2 : Extraction du modèle de la tension Vt1 en cas de surtension. 
 
)1(01 L
t
VV TRANt +⋅=   Eq. 3-23 
)1(01
TLP
TRAN
t t
t
II +⋅=  Eq. 3-24 
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3.3.5  Régime d’avalanche et retournement 
 
Nous avons vu que l’injection des charges dans le régime de saturation implique un 
fort champ électrique. Une fois que ce champ atteint une valeur critique pour déclencher 
l’avalanche, des paires électrons-trous sont générées dans le composant. Ceci a tendance à 
réduire la charge d’espace totale dans le dispositif et donc la tension. Par conséquent, on 
observe une résistivité différentielle négative (NDR pour ‘Negative Differential Resistivity’). 
Il faut noter que ce mécanisme est aussi contrôlé par le courant. On peut considérer que dans 
ce régime, l’on passe de l’injection d’un seul type de charges à l’injection de deux types de 
charges dans le composant.  
L’équation classique pour la tension de maintien Vh (Eq.3-25) a été utilisée pour 
décrire la tension de retournement.  Pour le cas du test vf-TLP, la tension de retournement est 
calculée à partir de la tension V0 au lieu de Vt1, car Vt1 représente la surtension pendant un 
stress rapide (Eq.3-26). Le courant de retournement Ih a été calculé en supposant  
 
 
 
3.3.6  Régime de très forte injection 
 
A la fin du régime de retournement, la concentration des paires électrons-trous 
générées par l’avalanche dépasse largement celle des porteurs liés au dopage du caisson. Cela 
induit un champ électrique faible et constant dans le composant. La résistivité du caisson est 
diminuée par l’effet de la modulation de la résistivité du dispositif ce qui se traduit par une 
résistance très faible en régime de très forte injection. Il suit la loi d’Ohm comme le régime 
linéaire. La valeur de la résistance Rhigh, peut être facilement extraite par la mesure ou 
calculée par l’équation Eq.3-22(b) en fixant une valeur estimée de la concentration des 
porteurs en très forte injection. Le modèle s’écrit  donc simplement: 
 
 
 
 
 
1
1
10
−
+=
M
VVh   Eq. 3-25 
)2(2 01 III th −⋅=  Eq. 3-26 
( )hhighh IIRVV −⋅+=   Eq. 3-27 
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3.3.7  Bilan du modèle compact de la résistance du caisson  
 
Grâce aux mesures TLP et vf-TLP, nous avons réussi à modéliser les comportements 
de la résistance en très forte injection par un modèle général. Ce modèle compact conçu en 
Verilog-A est très facile à être implémenter dans les simulateurs, notamment PSpice, Spectre, 
etc. Il fonctionne en courant et prend en compte les paramètres physiques importants (dopage, 
mobilité de porteurs, temps de transit du composant, etc) et la géométrie du dispositif 
(longueur, largeur, etc) afin de s’adapter aux exigences de la simulation CDM. En plus, ce 
modèle a été optimisé pour estimer le phénomène de la surtension induite par les stress 
extrêmement rapides. 
L’avantage de ce modèle compact en Verilog-A est de pouvoir être utilisé pour 
différentes technologies par un simple calibrage du dopage et une extraction des paramètres. 
Les équations utilisées pour l’extraction des paramètres sont résumées dans le tableau suivant :  
 
Tableau 3-3 : Bilan des équations et des paramètres à extraire pour le modèle de la résistance dopée. 
Equations Paramètres à extraire 
Leff , ρ 
a 
(ex : a≈1.03+0.02*L) 
Régime 
linéaire et en 
saturation 
2
0
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Nous pouvons ensuite extraire la résistance non-linéaire du substrat et l’implémenter 
dans la simulation CDM finale. 
La figure suivante montre les points d’avalanche et de retournement selon les mesures 
et les modèles sur un véhicule de test de la technologie CMOS45nm. Les résultats de la 
modélisation corrèlent bien avec les mesures pour diverses longueurs du composant L.  
 
 
Figure 3-15 : Exemple des points d’avalanche et retournement des résultats de mesures de la 
résistance du caisson et extraits par le modèle. Les lignes continues représentent les mesures ; les 
lignes discontinues représentent les modèles. 
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3.4  Validation du modèle 
Après l’optimisation du modèle, nous avons validé le modèle compact sur deux 
technologies différentes. Deux véhicules de test en technologie CMOS_45nm et 
BiCMOS_0,25µm ont été conçus dans cet objectif. 
 
3.4.1  Validation sur une technologie avancée CMOS_45nm 
 
D’abord, les résistances de caisson de type P ont été modélisées pour la technologie 
CMOS 45nm. Les résultats sont présentés dans la figure 3-16. Ils montrent une excellente 
corrélation entre les mesures et les modèles optimisés pour la tension d’avalanche Vt1. 
 
 
Figure 3-16 : Résultats des mesures et modèles des résistances de type P pour la technologie 
CMOS_45nm en vf-TLP de 2,5ns. 
 
Ensuite, le modèle optimisé a directement été utilisé pour modéliser les résistances de 
type N. Dans la figure 3-17, nous avons également des résultats très satisfaisants. 
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Figure 3-17 : Résultats des mesures et modèles des résistances de type N pour la technologie 
CMOS_45nm en vf-TLP de 2,5ns.  
 
La difficulté d’accès à la résistance du substrat massif directement par la mesure ne 
permet pas de connaître son comportement en forte injection. Cependant, en modifiant le 
dopage du modèle, nous pouvons prédire la courbe I(V) en très forte injection pour la 
résistance du substrat P-, car le modèle est sensible au dopage, ainsi qu’au type de dopage. Il 
faut noter que, dans notre cas, l’influence de la géométrie pour le substrat est compensée par 
le réseau de résistances de substrat en 3D.  
 
3.4.2  Validation sur la technologie BiCMOS_0,25µm 
 
La technologie utilisée pour le deuxième véhicule de test est une technologie de type 
‘SmartPower’ (BiCMOS 0,25µm). Cette technologie est dédiée à l’application des signaux 
mixtes analogiques et digitaux incluant des composants CMOS, Bipolaires et des transistors 
MOS de puissance sur la même puce. L’isolation par des tranchées profondes et une couche 
enterrée NBL sur un substrat P fortement dopé offre à cette technologie beaucoup de 
possibilités pour les applications complexes du domaine automobile et de puissance.   
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Figure 3-18 : Résultats des mesures et modèles des résistances de type P pour la technologie 
BiCMOS_0,25µm en vf-TLP de 5ns.  
 
 
Figure 3-19 : Résultats des mesures et modèles des résistances de type N pour la technologie 
BiCMOS_0,25µm en vf-TLP de 5ns.  
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La même procédure que précédemment a été utilisée pour la technologie 
BiCMOS_0,25µm. Les tests vf-TLP de 5ns ont été appliqués sur les résistances du caisson de 
type P et N avec différentes longueurs de 1µm à 20µm. Les résultats sont présentés dans les 
figures 3-19 et 3-20. Comme pour la technologie CMOS_45nm, le modèle développé permet 
une bonne précision aussi bien pour la valeur de la résistance que pour la tension maximum 
avant retournement. 
Nous avons donc finalisé la conception du modèle compact. Il est validé sur deux 
technologies différentes. Les résultats montrent une corrélation satisfaisante entre les mesures 
et la modélisation [20].  
 
Les avantages de ce modèle compact et général pour la résistance de caisson ou de 
substrat sont importants vis-à-vis de la simulation CDM, car ce modèle est basé sur le courant, 
autrement dit, les charges injectées dans le substrat ou les caissons. Il est donc physiquement 
correct et prend en compte l’influence de la très forte injection. Puis, le comportement de la 
résistance varie en fonction de la géométrie du composant, ceci peut faciliter l’implémentation 
pour un réseau de résistances adapté à la simulation globale d’une puce. Un simple 
changement de dopage et un calibrage basé sur des mesures TLP/vf-TLP permet de définir les 
paramètres du modèle pour une technologie donnée. Il est donc aisé de le transférer  sur une 
autre technologie. Par contre, le maillage a une influence importante pour la précision de la 
simulation. Nous allons expliquer cet effet dans la partie suivante.  
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3.5  Mise en place d’une simulation CDM 
 
Une simulation CDM est une combinaison de tous les éléments parasites et du circuit 
électrique fonctionnel. Pendant un test CDM, les éléments parasites de tout le système doivent 
théoriquement être pris en compte pour définir le courant de décharge et le chemin de 
décharge. Cependant, ce cas idéal est difficile à atteindre; jusqu’à aujourd’hui, seulement les 
parties les plus pertinentes sont modélisées pour la prédiction de défaillance CDM. Afin de 
simplifier la simulation CDM, S. Sowarijaj [5] propose de modéliser le circuit par des diodes 
et les capacités parasites des jonctions. Cette méthode demande beaucoup de ressources pour 
le calcul et pose des problèmes de convergence. Certaines études montrent que le circuit 
électrique seul est suffisant pour une simulation CDM correcte [2, 3, 6, 8, 21-23]. Notre étude 
est donc focalisée sur les impacts de la résistance du substrat et les éléments parasites du 
système de test CDM. 
 
 
Figure 3-20 : Méthodologie d’une simulation de type  FCDM. 
 
3.5.1  Génération automatique du réseau de résistances du 
substrat en 3D  
 
Pour étudier l’influence globale de la distribution du courant dans le substrat, un 
réseau de résistances en 3D est nécessaire. Dans cet objectif, nous avons créé un programme 
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pour générer automatiquement le réseau de résistances en 3D en langage C. Les positions des 
caissons importants et les prises de contact du substrat sont extraites à partir du dessin de 
masques du circuit par un script SKILL sous Cadence. Ces informations géométriques du 
circuit sont ensuite entrées dans le programme de génération du réseau de résistances du 
substrat pour créer un fichier adapté au simulateur choisi, notamment Spectre. Ce fichier 
inclut le maillage des résistances du substrat, ainsi que les diodes parasites entre deux couches 
dopées de type P et type N (Pwell/NBL et P_substrat/NBL). Certains caissons peuvent aussi 
être extraits selon le besoin en réseau de résistances afin d’analyser la distribution du courant 
localement.  
 
 
Figure 3-21 : Modélisation du substrat par un réseau de résistance en 3D. 
  
3.5.2  Eléments nécessaires pour effectuer une simulation 
CDM prédictive  
 
Une fois que le réseau de résistances a été généré (3D), ce dernier est connecté avec le 
circuit électrique (2D). Nous avons donc un circuit complet incluant le substrat pour une 
simulation CDM. La prochaine étape est d’ajouter les éléments parasites nécessaires à la 
simulation comme nous l’expliquons en détails dans la partie suivante.  
 
a- Testeur CDM 
Nous avons présenté une méthode de caractérisation et modélisation du testeur CDM. 
Le schéma équivalent est présenté dans la figure 3-4 proposée par M.Etherton [6].  
 
b- Parasites des boîtiers 
Les éléments parasites associés au boîtier sont des paramètres très importants pour la 
simulation CDM. Ils constituent la source principale de charges et font partie du chemin de 
décharge. Ils influencent significativement la forme d’onde de la décharge (Chapitre 1.). 
Plusieurs études ont été effectuées pour clarifier les éléments parasites des boîtiers [4, 5]. 
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M. Etherton [6] [8] a proposé un circuit équivalent du boîtier composé des broches du 
boîtier, des fils de connexion (bonding wire), ainsi que des plots métalliques sur le circuit. 
Pour les boîtiers ayant des broches très proches, les éléments mutuels sont nécessaires pour la 
simulation, mais pour le boîtier de type DIL que l’on utilise pour l’étude, ces parasites ne sont 
pas inclus. 
Les différents types de boîtiers les plus souvent utilisés avec leurs éléments parasites 
respectifs sont répertoriés dans le tableau suivant : 
 
Eléments parasites PDIL24 CDIL24 
CSUB 4 (pF) 14 (pF) 
CBUS 0,1 (pF) 0,1 (pF) 
CPIN 0,5-2 (pF) 1-3,5 (pF) 
LPIN 1-5 (nH) 6-10 (nH) 
RPIN 0,8-1,5 (Ω) 1-2 (Ω) 
Tableau 3-4 : Les éléments parasites de différents boîtiers (DIL24 Plastique et Céramique) dans la 
condition de test FCDM. 
 
c- Parasites des interconnexions et diodes parasites 
Les interconnexions comme les bus métalliques et les lignes de polysilicium sont aussi 
des parasites sur les chemins de décharge. Leur résistance peut être élevée et causer une chute 
de potentiel significative ayant un fort impact sur le résultat de la simulation.  
 
 
Figure 3-22 : Modélisation des diodes parasites. 
 
Pour différentes technologies, les diodes parasites formées par des couches d’isolation, 
par exemple, la couche NBL entre les caissons et le substrat P, sont critiques pour définir les 
P - substrat 
NBL 
Pwell Nwell 
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chemins de décharge pendant le stress CDM. Les chemins de décharge sont différents selon la 
tension de charge, positive ou négative. Les capacités parasites des jonctions entre les couches 
de type P et de type N doivent être incluses dans le modèle de diodes parasites afin de simuler 
l’effet de couplage capacitif. Nous avons saisi cette partie dans la simulation par le réseau de 
résistance du substrat en 3D. 
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3.6  Validation en technologie BiCMOS 
3.6.1  Description du composant sous test 
 
Dans les parties précédentes, nous avons défini une méthode de génération du schéma 
complet équivalent pour une simulation CDM au niveau du circuit. Dans cette partie, nous 
allons valider cette méthodologie de simulation sur un produit conçu en technologie BiCMOS 
0,8µm.  
Ce composant est le convertisseur DC-DC qui est présenté en détails au chapitre 2. Il a 
été stressé en CDM pour la détection des défauts latents induits par le stress CDM. Un site de 
défaut sur la grille d’un des transistors MOS de l’étage d’entrée a été détecté par la technique 
de mesure de bruit basse fréquence LFN.  
Afin de valider la méthodologie de simulation CDM sur ce composant, les résistances 
des caissons principaux (Pwell, Nwell et NBL) et du substrat P- de la technologie BiCMOS 
0,8 µm ont d’abord été calibrées en utilisant le modèle compact de la résistance diffusée 
(Chapitre 3.3). Le schéma complet de la simulation CDM (Figure 3-23) est généré dans 
l’environnement Cadence en vue d’une simulation électrique Spectre.  
 
Figure 3-23 : Schéma électrique complet du circuit d’entrée connecté à la broche CTRL. 
 
Simulation CDM 
Schéma électrique 
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Un réseau 3D de la résistance du substrat a été généré pour un substrat ayant une taille 
réelle de 1000µm×1000µm (profondeur de 360µm). La simulation prend en compte les diodes 
parasites, incluant les capacités parasites entre la couche enterrée NBL et le caisson Pwell ou 
P-substrat. La protection ESD locale de la broche CTRL et le Power Clamp BIGMOS ont été 
modélisés d’après leurs caractéristiques TLP/vfTLP. La résistance du bus AGND de 1 Ω a été 
également ajoutée. Le circuit simulé est composé des 5 MOS en entrée du composant afin de 
focaliser l’étude sur les grilles stressées dans notre cas. Les capacités parasites des plots sont 
négligeables par rapport à la capacité du boîtier et les fils de connexion (‘bonding wire’). 
Trois broches, CTRL, VIN et AGND ont été incluses dans cette simulation, car elles ont un 
impact direct sur la tension aux bornes des grilles de MOS lors du stress CDM appliqué sur la 
broche CTRL. Les valeurs des éléments parasites du boîtier sont résumées dans le tableau 3-4 
précédent.  
 
3.6.2  Simulation CDM 
 
Simulation Spectre avec un réseau de résistances du substrat Rsub non-linéaires : 
 
Les simulations CDM incluant le réseau de résistances du substrat ont été effectuées 
pour plusieurs niveaux de tension de précharge VCDM (de + /-500V à +/-2000V). Les résultats 
de simulation CDM pour la tension VCDM = +500V sont présentés  dans les figures suivantes.  
 
 
Figure 3-24 : Courants de décharge traversant la broche ‘pogo_pin’, la structure de protection ESD 
locale et globale (Rsub ; VCDM = +500V). 
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Figure 3-25 : Tensions aux bornes des MOS d’entrée (Rsub ; VCDM = +500V). 
 
Nous avons observé que la tension maximale est toujours appliquée sur les MOSFETs 
M0 et M1 (Figure 3-25). Les structures de protection locale (bipolaire npn) et globale (prises 
contacts du substrat et BIGMOS Power Clamp) partagent le courant de décharge CDM 
(Figure 3-25). Il faut noter qu’une petite partie du courant circule dans les caissons et passe 
par des diodes parasites, mais ces courants ne sont pas assez forts pour déclencher l’avalanche 
de la résistance du caisson.  
 
 
Figure 3-26 : Courants de décharge CDM simulés sur la broche ‘pogo_pin’ du testeur CDM. 
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Ainsi, quelle que soit la polarité de la précharge, positive ou négative, le niveau de 
courant de décharge est quasiment le même (Figure 3-26); par contre, les surtensions 
maximales générées sur l’oxyde de grille présentent une différence de 10V, soit 68% de plus 
pour le cas négatif par rapport au stress positif (Figure 3-27). 
Ce résultat confirme ceux obtenus par simulation physique précédemment par TCAD-
ISE en mode mixte dans la même configuration (Chapitre 2.2.9). La différence de tension 
maximale selon la simulation TCAD-ISE (supérieure à 50V pour +/-500V) comparée à la 
simulation complète par Spectre (14V-24V pour VCDM = +/-500V (Figure 3-27)) est liée au 
fait que l’épaisseur totale du substrat n’est pas entièrement prise en compte pour la simulation 
TCAD-ISE. 
Un bilan des tensions maximales aux bornes des MOS d’entrée M0 et M1 est présenté 
à la figure 3-27. Il montre que pour les cas des stress CDM négatifs, les tensions maximales 
sur les grilles de MOS sont plus importantes par rapport aux positifs dus aux différences de 
chemins de décharge et à la variation de résistance du substrat (observé par un message 
intégré dans le modèle compact de la résistance). Ces résultats corrèlent bien avec les mesures, 
la simulation TCAD-ISE et l’analyse de défaillance qui sont présentés au chapitre 2.  En effet, 
par rapport à la tension de claquage vf-TLP mesurée pour cette technologie (Tox=20nm), les 
grilles de MOS M0 et M1 sont dans la zone sécurisée pour les stress CDM de ±500V 
(Vmax=25V<42V@vf-TLP). Par contre, dans le cas des stress plus élevés (VCDM=±2000V), 
les grilles de MOS sont dégradées.  
 
 
Figure 3-27 : Bilan des tensions maximales aux bornes de M0 et M1 pour +/-500V et +/-2000V 
(simulé avec le réseau de résistance ‘Rsub’ nonlinéaire). 
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Simulation Spectre avec un réseau de résistances du substrat Rcst constantes : 
 
La figure 3-28 montre les résultats d’une simulation comparative avec des valeurs de 
résistances constantes. La valeur de la résistance constante du substrat a été calculée par 
l’équation Eq. 3-16 (R=L/qµNA) qui correspond au régime linéaire du modèle de résistance 
de substrat non-linéaire. On voit que la distribution des courants de décharge CDM dans le 
substrat est très différente par rapport au cas simulé avec un réseau de résistances non-
linéaires. Il prévoit trois chemins de décharges principaux et quasi-uniformes traversant la 
protection ESD (I_ProtectionESD), les prises de substrat connectées aux bus AGND proche  
(I_AGND_proch) et loin (I_AGND_loin).  
 
 
Figure 3-28 : Courants de décharge traversant la broche ‘pogo_pin’, la structure de protection ESD 
locale et globale (Rcst ; VCDM = +500V). 
 
Les tensions maximales de grille sont inférieures d’environ 14% par rapport aux 
résultats simulés avec un réseau de résistances non-linéaires (Figure 3-29 et Tableau 3-5 ). 
Nous avons également noté que, dans ce cas, la tension maximale traversant les MOS M0 et 
M1 est de 37V au lieu de 43V pour le cas de simulation avec la résistance non-linéaire. Cela 
correspond à situer les MOS d’entrée M0 et M1, dans la zone sécurisée pour le cas du stress 
CDM de +2kV alors que la validation expérimentale a montré que tous les composants étaient 
dégradés à ce niveau de stress CDM.  
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Figure 3-29 : Tensions des grilles de MOS simulées avec les résistances du substrat constant pour 
VCDM de -2000V. 
 
Ce résultat peut s’expliquer comme ceci : la valeur de la résistance du substrat non-
linéaire dépend fortement de la longueur du chemin de décharge, lorsque la résistance d’un 
chemin entre dans le régime de saturation due à une forte injection (augmentation de la valeur 
de résistance du substrat), les charges seront redistribuées de façon non-uniforme en 
privilégiant les chemins les moins résistifs. Par conséquent, la distribution du courant dans le 
substrat est différente par rapport au cas d’un réseau de résistances constantes. Le régime 
transitoire sur le circuit (ou les grilles de MOS) sera également changé lorsque les courants 
circulant sur le circuit (ligne de bus, etc) sont modifiés [12].  
 
Bilan :  
 
Enfin, le tableau suivant résume les résultats de simulation avec un réseau de 
résistances du substrat non-linéaires, Rsub et constantes, Rcst. Nous avons noté que, pour le 
même type de boîtier, une capacité CSUB de 10pF, et les mêmes niveaux de tension de 
précharge VCDM, les valeurs des pics de courant CDM et les tensions maximales aux bornes 
des MOS d’entrée M0 et M1 sont différentes. Pour les cas simulés avec un réseau de 
résistances du substrat non-linéaires, les pics du courant de décharge CDM, ICDM_pic, sont en 
moyenne de 11,1% plus élevés, et les tensions maximales aux bornes des MOS sont en 
moyenne augmentées de 19,5% par rapport au cas d’un réseau de résistances du substrat 
-500V 
+500V 
+2kV 
-2kV 
Tox_BD_vf-TLP≈42V 
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constantes, Rcst. Le rapport Vgs_max/Ipogo_pic indique la relation entre la valeur maximale du 
courant de décharge, Ipogo_pic, et la tension maximale aux bornes des MOS d’entrée, Vgs_max. Il 
montre que ces deux valeurs n’ont pas de corrélation directe. Par contre, nous avons observé 
une augmentation du rapport Vgs_max/Ipogo_pic de 7,8% pour la simulation avec un réseau de 
résistances non-linéaires, Rsub.  
 
 
Ipogo_pic 
(A) 
Vgs_max 
(V) 
 Vgs_max 
/Ipogo_pic 
Temps de simulation 
Tsimu (sec) pour TCDM 
(ns) 
Tsimu/ TCDM 
(ns) 
+500V 9,67 -14,20 1,47 125 pour 1,9ns 66s 
-500V -9,51 24,35 2,56 210 pour 3,26ns 64s 
+2kV 35,04 -44,15 1,26 352 pour 2,0ns 176s 
Rsub non 
linéaire 
-2kV -34,64 69,15 2,00 356 pour 3,3ns 108s 
+500V 8,79 -10,74 1,22 5 pour 2ns 2,5s 
-500V -8,63 21,50 2,49 5 pour 2ns 2,5s 
+2kV 30,40 -37,15 1,22 7 pour 2ns 3,5s 
Rcst 
constante 
-2kV -31,85 60,93 1,91 7 pour 2ns 3,5s 
Delta Moyenne 
(∆/Rcst) 
11,1% 19,5% 7,8% NA 31 
Tableau 3-5 : Bilan des résultats de simulation CDM utilisant un réseau 3D de résistances du 
substrat non-linéaires Rsub et constantes Rcst (CSUB=10pF). 
 
Le temps de simulation dépend du nombre de transistors et de la résistance du substrat. 
Cette simulation ayant environ 600 résistances de substrat et 6 transistors, le temps de 
simulation est d’environ 2~6 minutes sans problèmes de convergence. La tension de 
précharge VCDM influence également la performance de convergence. Plus la tension de 
charge est importante, plus le pas de calcul doit être petit pour une meilleure convergence. 
Une modification de la tolérance de calcul dans l’option du simulateur peut aider la 
convergence et aussi diminuer le temps de simulation. En moyenne,  pour les simulations 
effectuées, le temps de calcul est de quelques secondes à une vingtaine de minutes selon la 
complexité de la simulation.  
Il est important de noter que nous avons rencontré plus de problèmes de convergence 
dans le cas de simulation avec un réseau de résistance constantes, Rcst. A partir de 2ns 
environ, la simulation s’arrête à cause de la divergence. Par contre, la simulation avec un 
réseau de résistances non-linéaires, Rsub, peut être réalisée jusqu’à 3~5ns sans problèmes de 
convergence. 
Chapitre 3 – Modélisation de la résistance du substrat en forte injection pour la simulation CDM 
 134 
Une cartographie de tension sur le substrat (près de la zone active) pour VCDM=+2kV 
est présentée dans la figure suivante. La différence de tension maximale dans le substrat est 
trouvée au moment Temps=883ps. Il montre que les potentiels du substrat ne sont pas 
uniformes pendant le stress CDM. La différence de potentiel globale peut attendre la centaine 
de volts.    
 
 
Figure 3-30 : Cartographie de tensions dans le substrat simulée pour le stress CDM (VCDM=+2kV). 
Temps=883ps où la différence de tension est maximale dans le substrat. 
 
Fausse alarme :  
 
Pour ces deux types de réseau de résistances du substrat, constantes et non-linéaires, 
nous avons observé une différence importante sur les tensions maximales aux bornes du 
PMOS dans le circuit d’entrée. Dans le cas d’un réseau de résistances non-linéaires, Rsub, les 
tensions maximales aux bornes du PMOS sont dans la zone sécurisée pour tous les niveaux de 
tension de stress CDM.  
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Figure 3-31 : Tensions aux bornes du PMOS simulées pour différents niveaux de stress CDM par 
un réseau de résistances non-linéaires, Rsub. 
 
 
Figure 3-32 : Tensions aux bornes du PMOS simulées pour différents niveaux de stress CDM par 
un réseau de résistances constantes, Rcst. 
 
Par contre, le réseau de résistances constantes, Rcst, prévoit une surtension maximale 
de 188V qui a largement dépassé la zone sécurisée de 42V, et est susceptible d’induire le 
claquage du PMOS pour un niveau de tension CDM VCDM=-500V. Cependant, aucune 
défaillance brutale du PMOS n’a été détectée sur l’échantillon stressé à -500V (P2, Chapitre 
2). Cette fausse alarme a été évitée par la simulation avec un réseau de résistances non-
linéaires dans notre étude (Tableau 3-6).  
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+500V +2kV 
-2kV 
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Vgs_max 
_NMOS (V) 
Vgs_max 
_PMOS (V) 
Alarme par 
Simulation  
Défaillances 
observées              
(‘Hard Failure’) 
+500V -14,20 1,3 OK /  
-500V 24,35 8.9 OK / 
+2kV -44,15 3.5 NMOS NMOS (M1) 
Rsub  
non linéaire 
-2kV 69,15 31 NMOS NMOS (M1) 
+500V -10,74 5 OK /  
-500V 21,50 188 PMOS / 
+2kV -37,15 160 PMOS NMOS (M1) 
Rcst 
Constant 
-2kV 60,93 95 
NMOS & 
PMOS 
NMOS (M1) 
Tableau 3-6 : Bilan des alarmes par simulation et défaillances observées après analyse de 
défaillance. 
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3.7  Conclusion 
 
Dans ce chapitre, nous avons rappelé d’abord la physique de la non-linéarité de la 
résistance du silicium dopé. Deux véhicules de tests ont été réalisés en technologie CMOS 
avancée 45nm et en technologie BiCMOS 0,25µm afin d’étudier et de modéliser ce 
phénomène important pour le cas de très forte injection, notamment lors d’un stress CDM.  
Un modèle compact et générique basé sur le langage Verilog-A a été ensuite 
développé prenant en compte le dopage, la géométrie du dispositif, et la surtension en 
fonction de la durée du stress (type TLP ou vf-TLP).  Ce modèle a été calibré pour différentes 
technologies et ensuite utilisé pour la simulation CDM incluant l’effet du substrat et les 
éléments parasites du boîtier et du testeur CDM.  
Une méthodologie a été également développée pour générer le réseau du substrat en 
3D et l’implémenter dans la simulation CDM avec le schéma original du circuit. Les résultats 
des simulations CDM avec le réseau de résistances non-linéaires, Rsub, montrent une bonne 
corrélation entre la mesure, l’analyse de défaillance, ainsi que la simulation physique TCAD-
ISE en mode mixte. Par contre, les résultats simulés par un réseau de résistances constantes, 
Rcst, ne correspond pas tout à fait l’analyse de défaillance après les stress CDM, et il pose des 
problèmes de convergence et génère des fausses alarmes.  
Enfin, bien que la procédure de simulation reste partiellement manuelle et assez 
compliquée, une simulation CDM pour les circuits d’entrées/sortie d’un circuit complexe a été 
effectuée avec succès avec une corrélation quantitative et sans problèmes de convergence.  
Les chemins de décharge CDM dans le substrat ont été identifiés. Il montre un chemin de 
décharge privilègié proche du plot stressé par un réseau de résistances du substrat non-
linéaires. 
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Les décharges électrostatiques constituent un grave problème de fiabilité des circuits 
intégrés et peuvent provoquer pour certains circuits la majeure partie des retours clients. La 
fiabilité de l’électronique embarquée est devenue un enjeu économique critique dans plusieurs 
domaines. Dans le contexte actuel d’utilisation des puces microélectroniques dans de 
nombreux domaines touchant directement à la sécurité, comme les applications de transport, 
automobiles, médicales, spatiales, de sécurité, etc, le niveau de fiabilité des composants 
utilisés est également devenu un défi majeur. Avec le développement des machines 
automatisées dans la procédure de fabrication des composants/systèmes électroniques et la 
nouvelle technologie CMOS avancée, les décharges électrostatiques selon la norme CDM 
(Charged Device Model) deviennent de plus en plus critiques pour la robustesse des 
composants microélectroniques.   
Le travail présenté dans ce mémoire est une contribution à l’effort apporté dans le 
domaine de la microélectronique pour fiabiliser les produits contre les décharges CDM.  
 
Après un rappel de l’état de l’art dans le domaine des décharges électrostatiques et 
plus particulièrement les défis liés aux stress de type CDM ou modèle du composant chargé, 
dans une première partie de cette thèse, nous avons d’abord étudié l’impact d’un stress CDM 
sur un circuit commercial. Pour la détection de défauts latents, nous avons montré qu’il était 
possible d’utiliser avec succès la technique mature de mesure du bruit basse fréquence sur un 
circuit complet alors que jusqu’à présent l’application de cette technique avait été limitée à un 
seul transistor. 
Nous avons d’abord montré que, le stress CDM peut induire des défauts latents dans 
un circuit complexe, notamment un convertisseur DC-DC de 1MHz fabriqué en technologie 
BiCMOS de 0,8 µm ayant une épaisseur d’oxyde d’environ 20nm. Ce genre de défaut ne peut 
pas être détecté facilement par la technique de mesure de courant au repos, Iddq ou les tests 
de fonctionnalité. Par contre, ils ont été détectés avec succès par la technique de mesure de 
bruit en basse fréquence (LFN pour ‘Low Frequency Noise’). La présence de défauts latents a 
été confirmée par les mesures de bruit alors que les caractéristiques du circuit, fonctionnelles 
et de consommation au repos, étaient retournées à leurs valeurs originales. Par ailleurs, après 
un vieillissement accéléré sur la pièce stressée, nous avons observé que le niveau de bruit 
augmente alors que la pièce référence subit peu de changement. Ce type de défaut latent est 
donc susceptible d’être à l’origine d’une réduction de la durée de vie du composant alors que 
le circuit passe tous les tests de qualification et de fonctionnalité.  
En résumé, nous avons montré que la technique de mesure de bruit basse fréquence 
constitue une méthode efficace de détection de défauts latents induits par les décharges 
électrostatiques. Difficile à mettre en œuvre dans un environnement de production, elle 
pourrait cependant être utilisée pour effectuer du tri de composants critiques pour des 
applications à très haute fiabilité comme les applications spatiales ou aéronautiques.   
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Dans la deuxième partie de ce mémoire, nous avons focalisé notre étude sur une 
nouvelle approche de modélisation permettant d’améliorer la qualité de prédiction de 
simulations CDM. Nous avons d’abord rappelé la physique de la non-linéarité de la résistance 
du silicium dopé. Ensuite, un modèle compact et générique basé sur le langage Verilog-A 
prenant en compte le dopage, la géométrie du dispositif, et la surtension en fonction de la 
durée du stress (type TLP ou vf-TLP), a été développé. L’originalité du modèle par rapport 
aux approches déjà publiées dans la littérature concerne la prise en compte des non-linéarités 
de la résistance de substrat à forte injection. Deux véhicules de tests ont été réalisés en 
technologie CMOS avancée 45nm et en technologie BiCMOS 0,25µm afin de modéliser ce 
phénomène important pour le cas de la très forte injection, notamment lors d’un stress CDM. 
Le modèle a été calibré pour ces deux technologies et ensuite transféré facilement sur une 
autre technologie pour réaliser une simulation CDM incluant l’effet du substrat, les éléments 
parasites du boîtier et du testeur CDM.  
Une méthodologie a été également développée pour générer le réseau du substrat en 
3D et l’implémenter dans la simulation CDM avec le schéma original du circuit. En prenant 
en compte les éléments parasites du boîtier, et les diodes parasites entre les différentes 
couches dopées (P-substrat, NBL, Pwell et Nwell, etc), les résultats des simulations CDM 
avec le réseau de résistances non-linéaires en 3D, Rsub, montrent une bonne corrélation entre 
la mesure, l’analyse de défaillance, ainsi que la simulation physique TCAD-ISE en mode 
mixte. Par contre, les résultats simulés obtenus à l’aide d’un réseau de résistances constantes 
en 3D, Rcst, ne corrèlent pas bien avec l’analyse de défaillance effectuée après stress CDM. 
De plus, la simulation associée présente des problèmes de convergence et génère des fausses 
alarmes dans certains cas.  
Bien que la procédure de simulation reste partiellement manuelle et assez compliquée, 
une simulation CDM pour les circuits d’entrées/sortie d’un circuit complexe a été effectuée 
avec succès, avec une bonne corrélation et une bonne convergence.  Les chemins de décharge 
CDM dans le substrat ont été identifiés. Dans le cas de la simulation avec un réseau de 
résistances non-linéaires en 3D représentant le substrat, on peut constater que la distribution 
de la décharge est non uniforme, et qu’il existe un chemin de décharge privilégié proche 
défini par les prises de contact du substrat.  
 
Pour le même type de boîtier et la capacité du substrat CSUB, et les mêmes niveaux de 
tension de précharge VCDM , on peut noter les points suivants lorsqu’on compare les deux 
types de simulation (résistances constantes et non-linéaires) :  
 Les valeurs des pics de courant CDM et les tensions maximales aux bornes des 
MOS sont différentes.  
 Pour les cas simulés avec un réseau de résistances du substrat non-linéaires, les 
tensions maximales aux bornes des MOS sont en moyennes augmentées de 19,5% 
par rapport au cas d’un réseau de résistances du substrat constantes, Rcst. 
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 Le ratio Vgs_max/Ipogo_pic indique la relation entre la valeur maximale du courant de 
décharge, ICDM, et la tension maximale aux bornes des MOS d’entrée, Vgs_max. Il 
montre que ces deux valeurs n’ont pas de corrélation directe pour le cas du réseau 
de résistances constantes. Par contre, nous avons observé une augmentation du 
ratio Vgs_max/Ipogo_pic de 7,8% pour la simulation avec un réseau de résistances non-
linéaires, Rsub.  
 
Le temps de simulation, est en moyenne de quelques secondes à une vingtaine de 
minutes selon la complexité de la simulation. Il est important de noter que la simulation avec 
un réseau de résistances non-linéaires, Rsub, peut aider la convergence de calcul dans notre 
étude.  
Enfin, nous avons observé que, les potentiels du substrat ne sont pas uniformes 
pendant le stress CDM dans le substrat (près de la zone active). La différence de potentiel 
globale peut atteindre une valeur élevée, notamment, une centaine de volts. La variation de la 
résistance du substrat non-linéaire pendant le stress CDM résulte en une re-distribution des 
chemins de décharge qui dans le cas du circuit étudié, induit une surtension aux bornes des 
MOS d’entrée d’environ 20% supérieure à celle calculée avec un réseau de résistances 
constantes. 
En conclusion, nous avons montré qu’il est important de prendre en compte les 
chemins de décharge dans le substrat lors d’un stress CDM et que la précision de la 
simulation nécessite de prendre en compte les non-linéarités de cette résistance au détriment 
d’un temps de simulation plus long malgré une meilleure convergence.  
En ce qui concerne les perspectives de ces travaux, l’automatisation de la procédure de 
simulation est absolument nécessaire pour permettre au concepteur de réaliser facilement ce 
type de simulation sur un circuit intégré complet. Cela inclut une meilleure précision sur 
l’extraction des éléments parasites, notamment les diodes, les capacités, et la génération 
automatique de la netlist de simulation. Afin de simplifier le réseau de résistances de substrat, 
le partitionnement choisi pourrait s’inspirer de méthodes déjà proposées dans la littérature 
comme celle de « Divide and conquer » proposée par Lee et al.  
La technique de simulation développée peut également être utilisée pour définir avec 
précision des règles de dessin pour améliorer la stratégie de protection vis-à-vis des stress 
CDM d’une technologie (placement de prises de contact au substrat, distribution des 
protections ESD, résistance des bus d’alimentation,…). 
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